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Prefacio 


El libro Electrónica de potencia está concebido como libro de texto para el curso sobre “electróni- 
ca de potencia/convertidores estáticos de potencia” para estudiantes intermedios y avanzados en 
ingeniería eléctrica y electrónica. También se podrá utilizar como libro de texto para estudiantes 
graduados, y podrá considerarse como libro de referencia para ingenieros practicantes involucra» 
dos en el diseño y en las aplicaciones de la electrónica de potencia. Los prerrequisitos serían cur- 
sos sobre electrónica básica y circuitos eléctricos básicos. El contenido de Electrónica de potencia 
sobrepasa el alcance de un curso de un semestre. Para un curso elemental, los capítulos 1 al 11 de- 
berán ser suficientes para dar una sólida base de la electrónica de potencia. Los capítulos 11 al 16 
deberán dejarse para otros cursos, o bien incluirse en un curso de graduados. 

El tiempo que se asigna normalmente a un curso sobre electrónica de potencia en una curri- 
cula típica de subgraduados es un semestre. La electrónica de potencia se ha desarrollado ya a tal 
punto que en un curso de un solo semestre resulta difícil cubrir completamente el tema. Los fun- 
damentos de la electrónica de potencia están bien establecidos y no cambian con rapidez. Sin em- 
bargo, las características de los dispositivos mejoran en forma continua y aparecen otros nuevos. 
Electrónica de potencia, mediante el método de análisis empírico, cubre primero las técnicas de 
conversión y las características de los dispositivos y después sus aplicaciones. Hace énfasis en los 
principios fundamentales de la conversión de potencia. Esta edición de electrónica de potencia es 
una revisión completa de su primera edición, que (i) utiliza métodos de análisis empíricos, en vez 
de método deductivos, (ii) introduce lo más avanzado y de actualidad en técnicas de modulación, 
(111) presenta un nuevo capítulo sobre “Inversores de pulso resonante” y cubre las técnicas corres- 
pondientes de avanzada, (iv) integra el software estándar de la industria, SPICE, y los ejemplos de 
diseño que se verifican mediante la simulación SPICE, (v) analiza convertidores con cargas RL, y 
(vi) ha corregido errores tipográficos y expandido secciones y/o párrafos a fin de añadir explica- 
ciones, El libro está dividido en cinco partes: 

1. introducción—capítulo 1 


2. Técnicas de conmutación del SCR y técnicas de conversión de potencia—capítulos 3, 5, 6, 
7,9,10y 11 


ne el T ——————X 


3. Dispositivos—capitulos 2, 4 y 8 
4. Aplicaciones—capitulos 12, 13, 14 y 15 
5. Protecciones—capitulo 6 


Los temas como los referentes a los circuitos trifásicos, circuitos magnéticos, funciones de con- 
mutación de convertidores, análisis transitorios en cd y análisis de Fourier se incluyen en los 
apéndices. 

La electrónica de potencia se ocupa de la aplicación de la electrónica de estado sólido para 
el control y la conversión de la potencia eléctrica. Las técnicas de conversión requieren de la con- 
mutación de dispositivos semiconductores de potencia. Los circuitos electrónicos de bajo nivel, 
que por lo común están formados por circuitos integrados y de componentes discretos, generan las 
señales de compuerta requeridas para los dispositivos de potencia. Tanto los circuitos integrados 
como los componentes discretos se han ido reemplazando por los microprocesadores. 

Un dispositivo de potencia ideal no debería presentar limitaciones de conmutación, en tér- 
minos del tiempo de activación, el tiempo de desactivación y las capacidades de manejo de co- 
rriente y de voltaje, o conectarse ni al desconectarse. La tecnología de los semiconductores de 
potencia está desarrollando rápidamente dispositivos de potencia de conmutación rápida, con lí- 
mites crecientes de voltaje y de corriente. Dispositivos de conmutación de potencia como los TBJ 
de potencia, los MOSFET, SIT, IGBT, MCT, SITH, SCR, TRIAC, GTO y otros, están encontran- 
do crecientes aplicaciones en una amplia gama de productos. Con dispositivos de conmutación 
más rápidos disponibles, las aplicaciones de los microprocesadores modernos en la síntesis de las 
estrategias de control de los dispositivos de potencia manejados por compuerta para cumplir con 
las especificaciones de conversión, han ampliado el ámbito de la electrónica de potencia. La revo- 
lución de la electrónica de potencia ha ganado un gran impulso, desde fines de los años ochenta y 
principios de los años noventa. En el curso de los siguientes 30 años, la electrónica de potencia 
conformará la forma y el estado de la electricidad en algún lugar entre su generación y todos sus 
usuarios. Las aplicaciones potenciales de la electrónica de potencia aún están pendientes de ser 
exploradas por completo, pero en este libro hemos hecho toda suerte de esfuerzos para cubrir tan- 
tas aplicaciones como nos ha sido posible. 


Muhammad H. Rashid 
Fort Wayne, Indiana 
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Introducción 


1-1 APLICACIONES DE LA ELECTRONICA DE POTENCIA 


Durante muchos años ha existido la necesidad de controlar la potencia eléctrica de los sistemas de 
tracción y de los controles industriales impulsados por motores eléctricos; esto ha llevado a un 
temprano desarrollo del sistema Ward-Leonard con el objeto de obtener un voltaje de corriente di- 
recta variable para cl control de los motores e impulsores. La electrónica de potencia ha revolu- 
cionado la idea del control para la conversión de potencia y para el control de los motores 
eléctricos. 

La electrónica de potencia combina la energía, la electrónica y el control. El control se en- 
carga del régimen permanente y de las características dinámicas de los sistemas de lazo cerrado. 
La energía tiene que ver con el equipo de potencia estática y rotativa o giratoria, para la genera- 
ción, transmisión y distribución de energía eléctrica. La electrónica se ocupa de los dispositivos y 
circuitos de estado sólido requeridos en el procesamiento de señales para cumplir con los objeti- 
vos de control deseados. La electrónica de potencia se puede definir como la aplicación de la 
electrónica de estado sólido para el control y la conversión de la energía eléctrica. En la figura 1-1 
se muestra la interrelación de la electrónica de potencia con la energía, la electrónica y el control, 

La electrónica de potencia se basa, en primer término, en la conmutación de dispositivos se- 
miconductores de potencia. Con el desarrollo de la tecnología de los semiconductores de potencia, 
las capacidades del manejo de la energía y la velocidad de conmutación de los dispositivos de po- 
tencia han mejorado tremendamente, El desarrollo de la tecnología de los microprocesadores-mi- 
crocomputadoras ticne un gran impacto sobre el control y la síntesis de la estrategia de control 
para los dispositivos semiconductores de potencia. El equipo de electrónica de potencia moderno 
utiliza (1) semiconductores de potencia, que pueden compararse con el músculo, y (2) microelec- 
trónica, que tiene el poder y la inteligencia del cerebro. 

La electrónica de potencia ha alcanzado ya un lugar importante en la tecnología moderna y 
se utiliza ahora en una gran diversidad de productos de alta potencia, que incluyen controles de 
calor, controles de iluminación, controles de motor, fuentes de alimentación, sistemas de propul- 
sión de vehículos y sistemas de corriente directa de alto voltaje (HVDC por sus siglas en inglés). 


Potencia 


Control 
Analógico | Digital 


Equipo de 
potencia 
Estatica | Giratoria 


Electronica 
Dispositivos | Circuitos 


Electrónica 


Figura 1-1 Relación de la electrónica de potencia con la energía, la electró- 
nica y el control. 


Resulta difícil trazar los límites de las aplicaciones de la electrónica de potencia; en especial con 
las tendencias actuales en el desarrollo de los dispositivos de potencia y los microprocesadores, el 
límite superior está aún indefinido, En la tabla 1.1 se muestran algunas de las aplicaciones de la 
electrónica de potencia. 


1-2 HISTORIA DE LA ELECTRONICA DE POTENCIA 


La historia de la electrónica de potencia empezó en cl año 1900, con la introducción del rectifica- 
dor de arco de mercurio. Luego aparecieron, gradualmente, el rectificador de tanque metálico, el 
rectificador de tubo al alto vacío de rejilla controlada, el ignitrón, el fanotrón y el tiratrón. Estos 
dispositivos se aplicaron al control de la energía hasta la década de 1950. 

La primera revolución electrónica inicia en 1948 con la invención del transistor de silicio en 
los Bell Telephone Laboratories por los señores Bardeen, Brattain y Schockley. La mayor parte de 
las tecnologías electrónicas avanzadas actuales tienen su origen en esta invención. A través de los 
años, la microclectrónica moderna ha evolucionado a partir de los semiconductores de silicio. El 
siguiente gran parteaguas, en 1956, también provino de los Bell Telephone Laboratories: la inven- 
ción del transistor de disparo PNPN, que se definió como un tiristor o rectificador controlado de 
silicio (SCR por sus siglas en inglés), 

La segunda revolución electrónica empezó en 1958 con el desarrollo del tiristor comercial 
por General Electric Company. Esc fuc cl principio de una nueva cra en la electrónica de poten- 
cia. Desde entonces, se han introducido muy diversos tipos de dispositivos semiconductores de 
potencia y técnicas de conversión. La revolución de la microelectrónica nos dio la capacidad de 
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TABLA 1.1 ALGUNAS APLICACIONES DE LA ELECTRONICA DE POTENCIA 


Abre puertas eléctricos 
Acondicionamiento del aire 
Alarmas 

Alarmas contra robo 
Amplificadores de audio 
Arrancadores para turbinas de gas 
Atenuadores 

Atenuadores luminosos 

Calderas 

Calefacción por inducción 
Cargador de batería 

Centelladores luminosos 

Charolas para calentar alimentos 
Cobijas eléctricas 

Computadoras 

Conductores 

Controles de calor 

Controles lineales de motor de inducción 
Corriente directa de alto voltaje (HVDC) 
Crisoles 

Electrodepósito electromecánico 
Elcctrodomésticos 

Electroimanes 

Elevadores 

Estibadores 

Excitadores de generador 
Exhibidores 

Fuentes de alimentación para aeronaves 
Fuentes de alimentación para laser 
Grabaciones magnéticas 

Grúas y tomos 

Herramientas eléctricas 
Herramientas manuales de potencia 
Homos de cemento 

Tgnicién electrónica 

Iluminación de alta frecuencia 
Juegos 

Licuadoras 

Locomotoras 

Mezcladores dc alimento 

Molinos , 

Precipitadores electrostáticos 
Procesos quimicos 

Publicidad 

Puertas de cochera automáticas 
Pulsador 

Relevadores de enganche 
Secadoras de ropa 

Secadoras eléctricos 


Fuentes de alimentación para radar/sonar 
Transito masivo 

Minería 

Control de homos 

Controles de motor 

Circuitos de televisión 

Fuentes de alimentación 

Compensación de voltamperios reactivos 
Perforación de pozos petroleros 
Generadores ultrasónicos 

Propulsores motores 

Máquinas dispensadoras automáticas 
Interruptores estáticos 

Bombas y compresores 

Fonógrafos 

Fotocopias 

Controles de señales de tránsito 
Transmisores de muy baja frecuencia 
Deflectores de televisión 

Trenes de laminación 

Sistemas de seguridad 

Trenes miniatura 

Amplificadores de radio frecuencia 
Fuentes de alimentación de energía solar 
Relevadores estáticos 

Controles de temperatura 

Prensas de impresión 

Balastras para lámpara de arco de mercurio 
Fuentes de alimentación no interrumpibles 
Soldadura 

Material fotográfico 

Lavadoras 

Juguetes 

Producción de papel 

Sistemas servo 


Trenes 

Arranque de máquinas síncronas 
Proyectores de cine 
Reguladores de voltaje 

Fuentes de poder para aplicaciones espaciales 
Ternporizadores 

Máquinas de coser 

Accleradores de partículas 
Magnetos o electroimanes 
Fibras sintéticas 

Relevadores de estado sólido 
Aspiradoras de vacío 
Transportadores de personas 
Unidad superficial de rango 


Sopladores Barra de control de reactor nuclear 
Vehiculos cléctricos Reguladores 
Ventiladores Contactores de estado sólido 
Ventiladores eléctricos Refrigeradores 
Fuente: Ref. 5 

Sec. 1-2 Historia de la electrónica de potencia 
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procesar una gran cantidad de información a una velocidad increíble. La revolución de la electró- 
nica de potencia nos está dando la capacidad de dar forma y controlar grandes cantidades de ener- 
gía con una eficiencia cada vez mayor. Debido a la fusión de la electrónica de potencia, que es el 
músculo, con la microelectrónica, que es el cerebro, se han descubierto muchas aplicaciones po- 
tenciales de la electrónica de potencia, y se descubrirán más, Dentro de los siguientes 30 años, la 
electrónica de potencia formará y condicionará la electricidad, en alguna parte de la línea de trans- 
misión, entre el punto de generación y todos los usuarios. La revolución de la electrónica de po- 
tencia ha ganado inercia, desde el fin de los años 80 y principios de los 90. En la figura 1.2 se 
muestra la historia cronológica de la electrónica de potencia. 


1-3 DISPOSITIVOS SEMICONDUCTORES DE POTENCIA 


Desde que se desarrolló el primer tiristor de rectificador controlado de silicio (SCR), a fines de 
1957, ha habido grandes adelantos en los dispositivos semiconductores de potencia. Hasta 1970, 
los tiristores convencionales se habían utilizado en forma exclusiva para el control de la energía 
en aplicaciones industriales, A partir de 1970, se desarrollaron varios tipos de dispositivos semi- 
conductores de potencia que quedaron disponibles en forma comercial. Éstos se pueden dividir en 
cinco tipos principales: (1) diodos de potencia, (2) tiristores, (3) transistores bipolares de juntura 
de potencia (BJT), (4) MOSFET de potencia, y (5) transistores bipolares de compuerta aislada 
(IGBT) y transistores de inducción estáticos (SIT). Los tiristores se pueden subdividir en ocho ti- 
pos: (a) tiristor de conmutación forzada, (b) tiristor conmutado por línea, (c) tiristor desactivado 
por compuerta (GTO), (d) tiristor de conducción inversa (RCT), (c) tiristor de inducción estático 
(SITH), (f) tiristor desactivado con asistencia de compuerta (GATT), (g) rectificador controlado 
de silicio fotoactivado (LASCR), y (h) tiristores controlados por MOS (MCT). Los transistores de 
inducción estáticos también están disponibles en forma comercial. 

Los diodos de potencia son de tres tipos: de uso general, de alta velocidad (o de recupera- 
ción rápida) y Schouky. Los diodos de uso general están disponibles hasta 3000 V, 3500 A, y la 
especificación de los diodos de recuperación rápida puede llegar hasta 3000 V, 1000 A. El tiempo 
de recuperación inversa varía entre 0.1 y 5 us. Los diodos de recuperación rápida son esenciales 
para la interrupción de los convertidores de potencia a altas frecuencias. Un diodo tiene dos termi- 
nales: un cátodo y un ánodo. Los diodos Schottky tienen un voltaje bajo de estado activo y un 
tiempo de recuperación muy pequeño, típicamente en nanosegundos. La corriente de fuga aumen- 
ta con el voltaje y sus especificaciones se limitan a 100 V, 300 A. Un diodo conduce cuando el 
voltaje de su ánodo cs más alto que el de su cátodo; siendo la caída de voltaje directa de un diodo 
de potencia muy haja, típicamente 0.5 y 1.2 V. Si el voltaje de cátodo es más alto que el voltaje de 
ánodo, se dice que el diodo está en modo de bloqueo. En la figura 1-3 aparecen varias configura- 
ciones de diodos de uso general, mismos que se agrupan básicamente en dos tipos. Uno se conoce 
como de perno o montado en perno y el otro como de disco empacado a presión o de disco de 
hockey. En el de perno, tanto el ánodo como el cátodo podrían ser el perno. 

Un tiristor tiene tres terminales: un ánodo, un cátodo, y una compuerta. Cuando una pequeña 
corriente pasa a través de la terminal de la compuerta hacia el cátodo, el tiristor conduce, siempre y 
cuando la terminal del ánodo esté a un potencial más alto que el cátodo. Una vez que el tiristor está 
en un modo de conducción, el circuito de la compuerta no tiene ningún control y el tiristor continúa 
conduciendo. Cuando un tiristor está en un modo de conducción, la caída de potencial en directa es 
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Figura 1-3 Varias configuraciones de 
diodos de uso general. (Cortesía de Po- 
werex, Inc.) 


muy pequeña, típicamente 0.5 a 2 V. Un tiristor que conduce se puede desactivar haciendo que el 
potencial del ánodo sca igual o menor que el potencial del cátodo. Los tiristores conmutados en lí- 
nea se desactivan en razón de la naturaleza senoidal del voltaje de entrada, y los tiristores conmuta- 
dos en forma forzada se desactivan mediante un circuito adicional conocido como circuitería de 
conmutación. En la figura 1-4 se muestran varias configuraciones de tiristores de control de fase (o 
de conmutación de línea): tipo perno, tipo disco de hockey, tipo plano, y tipo de aguja. 

Los tiristores naturales o conmutados en línea están disponibles con especificaciones de 
hasta 6000 V, 3500 A. El tiempo de desactivación de los tiristores de bloqueo inverso de alta ve- 
locidad ha mejorado en forma sustancial y es posible obtener de 10 a 20 us con un tiristor de 
1200-V, 2000-A. El tiempo de desactivación se define como el intervalo de tiempo entre el ins- 
tante en que la corriente principal se reduce a cero después de la interrupción externa del circuito 
de voltaje principal, y el instante en que el tiristor es capaz de aceptar un voltaje principal especi- 
ficado, sin activarse [2]. Los RCT y los GATT se utilizan en gran medida para la interrupción de 
alta velocidad, en especial en aplicaciones de tracción. Un RCT se puede considerar como un ti- 


s Figura 1-4 Varias configuraciones de 


tiristor. (Cortesía de Powerex, Inc.) 
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ristor que incluye un diodo inverso en paralelo. Los RCT están disponibles hasta 2500 V, 1000 ; 

(y 400 A de conducción inversa) con un tiempo de interrupción de 40 ps. Los GATT están dispo- 
nibles hasta 1200 V, 400 A con una velocidad de interrupción de 8 us. Los LASCR, que se fabri- 
can hasta 6000 V, 1500 A, con una velocidad de interrupción de 200 a 400 us, son adecuados para 
sistemas de energía de alto voltaje, especialmente en HVDC. Para aplicaciones de corriente alter- 
na de baja potencia los TRIAC, se utilizan ampliamente en todo tipo de controles sencillos de ca- 
lor, de iluminación, de motor, así como interruptores de corriente alterna. Las características de 
los TRIAC son similares a dos tiristores conectados en inverso paralelo con una sola terminal de 
compuerta. El flujo de corriente a través de un TRIAC se puede controlar en cualquier dirección. 

Los GTO y los SITH son tiristores auto desactivados. Los GTO y los SITH se activan mc- 
diante la aplicación de un pulso breve positivo a las compuertas, y se desactivan mediante la apli- 
cación de un pulso corto negativo a las mismas. No requieren de ningún circuito de conmutación. 
Los GTO resultan muy atractivos para la conmutación forzada de convertidores y están disponi- 
bles hasta 4000 V, 3000 A. Los SITH, cuyas especificaciones pueden llegar tan alto como 1200 
V, 300 A, se espera que puedan ser aplicados a convertidores de mediana potencia con una fre- 
cuencia de varios cientos de kilohertz y más allá del rango de frecuencia de los GTO. En la figura 
1-5 se muestran varias configuraciones de GTO. Un MCT se puede “activar” mediante un peque- 
ño pulso de voltaje negativo sobre la compuerta MOS (respecto a su ánodo), y desactivar median- 
te un pulso pequeño de voltaje positivo. Es similar a un GTO, excepto en que la ganancia de 
desactivación es muy alta. Los MCT están disponibles hasta 1000 V, 100 A. 

Los transistores bipolares de alta potencia son comunes en los convertidores de energía a 
frecuencias menores que 10 kHz y su aplicación es eficaz en las especificaciones de potencia de 
hasta 1200 V, 400 A. Las diferentes configuraciones de los transistores bipolares de potencia apa- 
recen en la figura 8-2. Un transistor bipolar tiene tres terminales: base, emisor y colector. Por lo 
general, se opera en forma de interruptor en la configuración de emisor común. Mientras que la 
base de un transistor NPN csté a un potencial más alto que el emisor, y la corriente de base sea lo 
suficientemente grande como para excitar al transistor cn la región de saturación, cl transistor se 
conservará activado, siempre que la unión del colector al emisor esté correctamente polarizada. La 
caída directa de un transistor cn conducción está en cl rango de 0.5 a 1.5 V. Si el voltaje de excita- 


Figura 1-5 Tiristores desactivados por com- 
puerta. (Cortesía de Intemational Rectifiers.) 
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ción de la base es retirado, el transistor se conserva en modo de no conducción (es decir desacti- 
vado). 

Los MOSFET de potencia se utilizan en convertidores de potencia de alta velocidad y están 
disponibles en una especificación de relativamente poca potencia en rango de 1000 V, 50 A, en un 
rango de frecuencia de varias decenas de kilohertz. Los diferentes MOSFET de potencia de distin- 
tos tamaños aparecen en la figura 8-21. Los IGBT son transistores de potencia controlados por 
voltaje. Por naturaleza, son más rápidos que los BJT, pero aún no tan rápidos como los MOSFET. 
Sin embargo, ofrecen características de excitación y de salida muy superiores a las de los BJT. 
Los IGBT son adecuados para altos voltajes, altas corrientes y frecuencias de hasta 20 KHz. Los 
IGBT están disponibles hasta 1200 V, 400 A, 

Un SIT es un dispositivo de alta potencia y de alta frecuencia. Es, en esencia, la versión en 
estado sólido del tubo de vacío triodo, y es similar a un JFET. Tiene una capacidad de potencia de 
bajo ruido, baja distorsión y alta frecuencia de audio. Los tiempos de activación y desactivación 
son muy cortos, típicamente de 0.25 us. La característica de normalmente activo y la alta caída de 
voltaje limitan sus aplicaciones para conversiones de energía de uso general. La especificación de 
uso de corriente de los SIT pueden ser hasta de 1200 V, 300 A, y la velocidad de interrupción 
puede ser tan alta como 100 kHz. Los SIT son adecuados para aplicaciones de alta potencia, alta 
frecuencia (es decir audio, VHF/UHF, y amplificadores de microondas). Las especificaciones de 
los dispositivos semiconductores de potencia comercialmente disponibles aparecen en la tabla 1.2, 
donde el voltaje activo es la caída del voltaje de estado activo del dispositivo a la corriente especi- 
ficada. En la tabla 1.3 aparecen las características v-i y los símbolos de los dispositivos semicon- 
ductores de potencia comúnmente utilizados. 


TABLA 1.2 ESPECIFICACIONES DE DISPOSITIVOS SEMICONDUCTORES DE POTENCIA 


Especificación Alta Tiempo de Resistencia en 
de voltaje/ frecuencia conmutación estado activo 
Tipo corriente (Hz) (us) (Q) 
Diodos Uso general 5000 V/5000 A HS 100 0.16m 
Alta velocidad 3000 V/1000 A 10k 2-5 Im 
Schottky 40 V/60 A 20k 0.23 10m 
Tiristores desactivados De bloqueo inverso 5000 V/5000A 1k 200 0.25m 
en forma forzada Alta velocidad 1200 V/1500 A 10k 20 0.47m 
Bloqueo inverso 2500 V/400 A 5k 40 2.16m 
Conducción inversa 2500 V/1000 A 5k 40 2.1m 
GATT 1200 V/400 A 20k 8 2.24m 
Disparo lumínico 6000 V/1500 A 400 200-400 0.53m 
TRIAC 1200 V/300 A 400 200-400 3.57m 
Tiristores desactivados GTO 4500 V/3000 A 10k 15 2.5m 
automáticamente SITH 4000 V/2200 A 20k 6.5 5.75m 
Transistores de Individual 400 V/250 A 20k 9 4m 
potencia 400 V/40 A 20k 6 31m 
630 V/50 A 25k 17 15m 
Darlington 1200 V/400 A 10k 30 10m 
SIT 1200 V/300 A 100k 0.55 1.2 
MOSFET de potencia Individual 500 V/8.6 A 100k 0.7 0.6 
1000 V/4.7 A 100k 09 2 
500 V/SOA ' 100k 0.6 0.4m 
IGBT Individual 1200 V/400 A 20k 2:3 60m 
MCT Individual 600 V/60 A 20k 2.2 18m 


Fuente: Ref. 3. 
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TABLA 1.3 CARACTERISTICAS Y SIMBOLOS DE ALGUNOS DISPOSITIVOS DE POTENCIA 
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Las hojas de datos para un diodo, SCR, GTO, BJT, MOSFET, IGBT y MCT se dan en el 
apéndice G. En la figura 1-6 se muestran las aplicaciones y los rangos de frecuencia de los dispo- 
sitivos de potencia. Un superdispositivo de potencia debería (1) tener un voltaje activo igual a ce- 
ro, (2) soportar un voltaje fuera de conducción infinito, (3) manejar una corriente infinita, y (4) 


“activarse” y “desactivarsc” cn un tiempo cero, teniendo por lo tanto una velocidad de conmuta- 
ción infinita. 
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Figura 1-6 Aplicaciones de los dispositivos de potencia. (Cortesía de Powerex, Inc.) 


1-4 CARACTERISTICAS DE CONTROL DE LOS DISPOSITIVOS DE POTENCIA 


Los dispositivos semiconductores de potencia se pueden operar como interruptores mediante la 
aplicación de señales de control a la terminal de compuerta de los tiristores (y a la base de los 
transistores bipolares). La salida requerida se obticne mediante la variación del tiempo de conduc- 
ción de estos dispositivos de conmutación. En la figura 1-7 se muestran los voltajes de salida y las 
características de control de los dispositivos de interrupción de potencia de uso común. Una vez 
que un tiristor está en modo de conducción, la señal de la compuerta ya sea positiva o negativa no 
tiene efecto; esto aparece en la figura 1-7a. Cuando un dispositivo semiconductor de potencia está 
en modo de conducción normal, existe una pequeña caída de voltaje a través del mismo. En las 
formas de onda de voltaje de salida de la figura 1-7, estas caídas de voltaje se consideran despre- 


ciables y, a menos que se especifique lo contrario, esta suposición se conservará a través de los 
capítulos siguientes. 
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(b) Interruptor GTO/MCT/SITH (en el caso de MCT, la polaridad de V, se invierte como se muestra) 
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(d) Interruptor MOSFET/IGBT 


Figura 1-7 Características de control de los dispositivos de interrupción de potencia. 


Sec. 1-4 Características de control de los dispositivos de potencia 
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Los dispositivos semiconductores de potencia se pueden clasificar a partir de: 


1. Activación y desactivación sin control (por ejemplo diodo) 
2. Activación controlada y desactivación sin control (por ejemplo SCR) 


3. Características de activación y desactivación controladas (por ejemplo BJT, MOSFET, 
GTO, SITH, IGBT, SIT, MCT) 


4. Requisito de señal continua cn la compucrta (BJT, MOSFET, IGBT, SIT) 

5. Requisito de pulso en la compuerta (por ejemplo SCR, GTO, MCT) 

6. Capacidad de soportar voltajes bipolares (SCR, GTO) 

7. Capacidad de soportar voltajes unipolares (BJT, MOSFET, GTO, IGBT, MCT) 
8. Capacidad de corriente bidireccional (TRIAC, RCT) 


9. Capacidad de corriente unidireccional (SCR, GTO, BJT, MOSFET, MCT, IGBT, SITH, 
SIT, diodo) 


1-5 TIPOS DE CIRCUITOS ELECTRONICOS DE POTENCIA 


Para el control de la potencia eléctrica o del acondicionamiento de la misma, es necesario conver- 
tir la potencia de una forma a otra, las características de interrupción de los dispositivos de poten- 
cia permiten dicha conversión. Los convertidores de potencia estáticos llevan a cabo cstas 
funciones de conversión de potencia. Un convertidor se puede considerar como una matriz de 
conmutación. Los circuitos electrónicos de potencia se pueden clasificar en seis tipos: 


1. Rectificadorcs de diodos 

2. Convertidores ca-cd (rectificadores controlados) 

3. Conventidores ca-cd (controladores de voltaje de ca) 
4. Convertidores ca-cd (pulsadores de cd) 

5. Convertidores cd-ca (inversores) 

6. Interruptores estáticos 


Los dispositivos de los convertidores siguientes se utilizan ünicamente para ilustrar los prin- 
cipios básicos. La acción de interrupción de un convertidor puede ser llevada a cabo por más de 
un dispositivo. La selección de un dispositivo en particular dependerá del voltaje, la corriente y 
los requisitos de velocidad del convertidor. 


Rectificadores. ^ Un circuito rectificador por diodos convierte el voltaje de ca en un vol- 
laje fijo de cd como se muestra en la figura 1-8. El voltaje de entrada al rectificador puede ser mo- 
nofásico o trifásico. 


Convertidores ca-cd. Un convertidor monofásico con dos tiristores de conmutación 


natural aparece en la figura 1-9. El valor promedio del voltaje de salida se puede controlar varian- 
do el tiempo de conducción de los tiristores o cl ángulo de retraso de disparo, a. La entrada puede 
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Vs = Vm SEN at 


Diodo D, 0 


V, =V, sen wt 


.. ¡Resistencia de carga 


Alimentación 
de ca 


Diodo D, 9 " 2n 


(a) Diagrama de circuito (b) Formas de onda de voltaje 


Figura 1-8 Circuito rectificador monofásico. 


ser una fuente mono o trifásica. Estos convertidores también se conocen como rectificadores con- 
trolados. 


Convertidores ca-ca. — Estos convertidores se utilizan para obtener un voltaje de salida 
de corriente alterna variable a partir de una fuente de corriente alterna fija, la figura 1-10 muestra 
un convertidor monofásico con un TRIAC. EI voltaje de salida se controla mediante la variación 
del tiempo de conducción de un TRIAC o cl ángulo de retraso de disparo, œ. Estos tipos de con- 
vertidores también sc conocen como controladores de voltaje de ca. 


Convertidores cd-cd. Un convertidor cd-cd también se conoce como un pulsador o 
un regulador de conmutación, cn la figura 1-11 aparece un pulsador de transistor. El voitaje pro- 
medio de salida se controla mediante la variación del tiempo de conducción r, del transistor Q;. Si 
T es el periodo de corte, entonces t; = 8T. 6 se conoce como cl ciclo de trabajo del pulsador. — 


Tiristor T, 


V, = Vm Sen ot 


Resistencia de carga 
Alimentación 


deca 


Tiristor T; 
ta) Diagrama de circuito (b) Formas de onda de voltaje 


Figura 1-9 Convertidor monofásico ca-cd. 


Sec. 1-5 Tipos de circuitos electrónicos de potencia 13 


TRIAC 


Alimentacion 
deca 


Resistencia 
de cargaR 


Va = Vm SEN ot 


(a) Diagrama de circuito (b) Formas de onda de voltaje 


Figura 1-10 Convertidor monofásico ca-ca. 


Convertidores cd-ca. Un convertidor de cd a ca también se conoce como un inversor. 
Un inversor monofásico de transistor se muestra cn la figura 1-12. Si los transistores M, y M5 con- 
ducen durante medio periodo, y M3 y Ma conducen durante la otra mitad, el voltaje de salida tiene 
una forma alterna. El voltaje de salida puede ser controlado variando el tiempo de conducción de 
los transistores. 


Interruptores estáticos. Dado que los dispositivos de potencia pueden ser operados 
como interruptores estáticos o contactores, la alimentación a estos interruptores puede ser de ca o 
de cd y se conocen como interruptores estáticos de ca o interruptores de cd. 


Vee 


Transistor Q, 


Alimentación 
de cd 


t T 


(a) Diagrama de circuito (b) Formas de onda del voltaje 


Figura 1.11 Convertidor de cd-cd. 
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Alimentación 
de cd 


(b) Formas de onda de voltaje (a) Diagrama de circuito 


Figura 1-12. Convertidor monofásico cd-ca. 


1-6 DISENO DE UN EQUIPO DE ELECTRONICA DE POTENCIA 


El disefio de un equipo de clectrónica de potencia sc puede dividir en cuatro partes: 


1. Diseño de los circuitos de potencia 

2. Protección de los dispositivos de potencia 
3. Determinación de la estrategia de control 
4. Diseño dc los circuitos lógicos y de mando 


En los capítulos siguientes, se describen y analizan varios tipos de circuitos electrónicos de 
potencia. En el análisis se supone que los dispositivos de potencia son interruptores ideales, a me- 
nos que se indique lo contrario, despreciándosc los efectos de la inductancia de dispersión de cir- 
cuito, la resistencia del circuito y la inductancia de la fuente. Los dispositivos y circuitos de 
potencia prácticos difieren de estas condiciones ideales quedando los diseños de los circuitos tam- 
bién afectados. Sin embargo, en las primeras ctapas del discño, resulta muy útil el análisis simpli- 
ficado del circuito para comprender la operación del mismo y para establecer las características y 
la estrategia de control, 

Antes de elaborar un prototipo, el diseñador deberá investigar los efectos de los parámetros 
del circuito (y las imperfecciones de los dispositivos) modificando el diseño, si es necesario. Sólo 
después de que se haya construido y probado el prototipo, el diseñador podrá confiar en la validez 
del mismo y podrá estimar con más exactitud algunos de los parámetros de circuito (por ejemplo 
la inductancia de dispersión). 


1-7 EFECTOS PERIFERICOS 


Las operaciones de los convertidores de potencia se basan principalmente en la conmutación de 
dispositivos semiconductores de potencia; y como resultado, los convertidores introducen armóni- 
cas de corriente y de voltaje en el sistema de alimentación y en la salida de los convertidores. 
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$ —ARA^A^A^———————— 


Estas pueden originar problemas de distorsión del voltaje de salida, generación de armónicas en el 
sistema de alimentación e interferencia con circuitos de comunicación y señalización. Normal- 
mente es necesario introducir filtros cn la salida y en la entrada de un sistema convertidor, para re- 
ducir a una magnitud aceptable el nivel de armónicas. En la figura 1-13 se muestra el diagrama de 
bloque de un convertidor de potencia generalizado. La aplicación de la electrónica de potencia pa- 
ra alimentar cargas electrónicas sensibles presenta un reto sobre temas de calidad de la potencia y 
presenta problemas y preocupaciones que deben ser resucltas por los investigadores. Las cantida- 
des de entrada y de salida de los convertidores pueden ser ca o cd. Factores tales como la distor- 
sión armónica total (THD), el factor de desplazamiento (HF) y el factor de potencia de entrada 
(IPF) son medidas de la calidad de una forma de onda. A fin de determinar estos factores, es nece- 
sario encontrar el contenido armónico de las formas de onda. Para evaluar el rendimiento de un 
convertidor, los voltajcs/corrientes de entrada y de salida de un convertidor se expresan en series 
de Fourier, La calidad de un convertidor de potencia se juzga por la calidad de sus formas de onda 
de voltaje y de corriente. 


Fuente de 


Filtro de 
entrada 


Filtro de 
salida 


Convertidor de 


potencia o Salida 


potencia 


Generador de 
señal de control de 
conmutación 


Figura 1-13 Sistema convertidor de potencia generalizado. 


La estrategia de control para los convertidores de potencia juega un papel importante en la 
generación de armónicas y en la distorsión de la forma de onda de salida, y puede guiarse a fin de 
minimizar o reducir estos problemas. Los convertidores de potencia pueden causar interferencia 
de radio frecuencia, debido a radiación elcctromagnética, y los circuitos de mando generar señales 
erróneas. Esta interferencia se puede evitar mediante un blindaje aterrizado. 


1-8 MODULOS DE POTENCIA 


Los dispositivos de potencia están disponibles como unidades individuales o como módulos. A 
menudo un convertidor de potencia requicre de dos, cuatro o seis dispositivos, dependiendo de su 
topología. Los módulos de potencia con dual (en configuración de medio puente), quad (en puente 
completo), o seis (trifásicos) están disponibles para prácticamente todos los tipos de dispositivos 
de potencia. Los módulos ofrecen las ventajas de menores pérdidas en estado activo, altas caracte- 
rísticas de interrupción de voltaje y corriente y una velocidad más alta que la de los dispositivos 
convencionales. Algunos módulos incluyen circuitería para la protección de transitorios y de la 
excitación de compucrta. 
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1-9 MODULOS INTELIGENTES 


Los circuitos de excitación de compuerta están disponibles comercialmente para excitar dispositi- 
vos individuales o módulos. Los módulos inteligentes, que representan cl estado más avanzado dc 
la electrónica de potencia, integran el mádulo de potencia junto con el circuito periférico. El cir- 
cuito periférico está formado por un aislamiento de entrada/salida de una interfaz con el sistema 
de la señal y el sistema de alto voltaje, un circuito de excitación, un circuito de protección y de 
diagnóstico (para evitar una corriente excesiva, corto circuito, carga abierta, sobrecalentamiento y 
voltaje excesivo), control por microcomputadora y una alimentación de energía de control. Los 
usuarios sólo necesitan concctar fuentes de alimentación externas (flotantes). Un modelo inteli- 
gente también se conoce como potencia inteligente. Estos módulos se utilizan cada vez más en la 
electrónica de potencia [8]. Los siguientes son algunos fabricantes de dispositivos y de módulos: 


Advanced Power Technology 
Brown Boveri 


Fuji Electric/Collmer Semiconductor, Inc. 


Harris Corp. 
Hitachi Lid. 
International Rectifier 


Marconi Electronic Devices, Inc. 


Mitsubishi Electric 
Motorola, Inc. 
National Semiconductors, Inc. 


Nihon International Electronics Corp. 


Power Integrations, Inc. 
Powerex, Inc. 

PowerTech, Inc. 

RCA Corp. 

Semikron International 
Siliconix, Inc. 

Tokin, Inc. 

Tokyo Denki 

Toshiba Corp. 

Unitrode Integrated Circuits 


Westcode Semiconductors Ltd. 


1-10 PUBLICACIONES PERIODICAS Y CONFERENCIAS SOBRE 


LA ELECTRONICA DE POTENCIA 


Existen muchas publicaciones periódicas y conferencias profesionales en los cuales se hacen pú- 


blicos los desarrollos nuevos. Algunos de ellos son: 
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IEEE Transactions on Industrial Electronics 

IEEE Transactions on Industry Applications 

IEEE Transactions on Power Delivery 

IEEE Transactions on Power Electronics 

IEE Proceedings on Electric Power 

Journal of Electrical Machinery and Power Systems 
Applied Power Electronics Conference (APEC) 
European Power Electronics Conference (EPEC) 
IEEE Industrial Electronics Conference (IECON) 


IEEE Industry Applications Socicty Annual Mecting (IAS) 
International Conference on Electrical Machines (CEM) 
International Power Electronics Conference (IPEC) 

Power Conversion Intelligent Motion (PCIM) 

Power Electronics Specialist Conference (PESC) 


RESUMEN 


Conforme se desarrolla la tecnología de los dispositivos semiconductores de potencia y los circui- 
tos integrados, se amplía cl potencial para la aplicación de la electrónica de potencia. Ya existen 
muchos dispositivos semiconductores de potencia comercialmente disponibles; sin embargo, con- 
tinúa el desarrollo en esta dirección. Los convertidores de potencia se agrupan por lo general en 
seis categorías: (1) rectificadores, (2) convertidores ca-cd, (3) convertidores de ca-ca, (4) converti- 
dores cd-cd, (5) convertidores ed-ca y (6) interruptores estáticos. El diseño de los circuitos de la 
electrónica de potencia requiere del diseño de los circuitos de potencia y de control. Las armóni- 
cas de voltaje y de corriente gencradas por los convertidores de potencia se pueden reducir (o mi- 
nimizar) con una elección apropiada de la estrategia de control. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


¿Qué es electrónica de potencia? 
¿Cuáles son los diversos tipos de tiristores? 
¿Qué es un circuito de conmutación? 


¿Cuáles son las condiciones para que un tiristor 
conduzca? 


¿Cómo se puede desactivar un tiristor en conduc- 
ción? 

¿Qué es conmutación de línea? 

¿Qué es conmutación forzada? 


¿Cuál cs la diferencia entre un tiristor y un 


TRIAC? 


¿Cuál es la característica de compuerta de un 
GTO? 


¿Cuál es el tiempo de desactivación de un tiristor? 
¿Qué es un convertidor? 

¿Cuál es el principio de conversión de ca-cd? 
¿Cuál es el principio de conversión de ca-ca? 
¿Cuál es el principio de conversión de cd-cd? 


¿Cuál es el principio de conversión de cd-ca? 


Cap. 1 Preguntas de repaso 


¿Cuáles son los pasos incluidos en el diseño de un 
equipo de electrónica de potencia? 

¿Cuáles son los efectos periféricos del equipo elec- 
trónico de potencia? 


. ¿Cuáles son las diferencias entre las características 


de compuerta de los GTO y los tiristores? 


¿Cuáles son las diferencias entre las características 
de compuerta de tiristores y transistores? 


. ¿Cuáles son las diferencias en las características de 


compuerta de los TBJ y los MOSFET? 

¿Cuál es la característica de compuerta de un 
IGBT? 

¿Cuál es la característica de compuerta de un 
MCT? 

¿Cuál es la característica de compuerta de un SIT? 


¿Cuáles son las diferencias entre un TBJ y los 
IGBT? 


. ¿Cuáles son las diferencias entre las MCT y los 


GTO? 


. ¿Cuáles son las diferencias entre los SITH y los 


GTO? 
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Diodos semiconductores de potencia 


INTRODUCCION 


Los diodos semiconductores de potencia juegan un papel significativo en los circuitos electróni- 
cos de potencia. Un diodo funciona como un interruptor, a fin de llevar a cabo varias funciones, 
como la de interruptores en los rectificadores, de marcha libre en los reguladores conmutados, in- 
versión de carga de capacitores y transferencia de energía entre componentes, aislamiento de vol- 
taje, retroalimentación de la energía de la carga a la fuente de energía y recuperación de la energía 
atrapada. 

Para la mayor parte de las aplicaciones, se puede suponer que los diodos de potencia son in- 
terruptores ideales, pero los diodos prácticos o reales difieren de las características ideales y tie- 
nen ciertas limitaciones. Los diodos de potencia son similares a los diodos de señal de unión pn. 
Sin embargo, los diodos de potencia tienen mayores capacidades en el manejo de la energía, el 
voltaje y la corriente, que los diodos de señal ordinarios. La respuesta a la frecuencia (o velocidad 
de conmutación) es baja en comparación con los diodos de señal. 


2-2 CARACTERISTICAS DE LOS DIODOS 


Un diodo de potencia es un dispositivo de unión pn de dos terminales, por lo general, una unión 
pn está formada por aleación, difusión y crecimiento epitaxial. Las técnicas modernas de control 
en los procesos de difusión y epitaxiales permiten obtener las características deseadas para el dis- 
positivo, En la figura 2-1 aparece un corte transversal de una unión pn y un símbolo de diodo. 
Cuando el potencial del ánodo es positivo con respecto al cátodo, se dice que el diodo tiene 
polarización directa o positiva y el diodo conduce. Un diodo en conducción tiene una caída de 
voltaje directa relativamente pequeña a través de sí mismo; la magnitud de esta caída de voltaje 
depende del proceso de manufactura y de la temperatura de la unión. Cuando el potencial del cá- 
todo es positivo con respecto al ánodo, se dice que el diodo tiene polarización inversa. Bajo con- 
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Anodo Catodo 


a) Unión pn (b) Simbolo de diodo Figura 2-1 Símbolo de diodo y unión pn. 


diciones de polarización inversa, fluye una pequeña corriente inversa (también conocida como co- 
rriente de fuga) en el rango de los micros o de los miliamperios, cuya magnitud crece lentamente 
en función del voltaje inverso, hasta llegar al voltaje de avalancha o zener. En la figura 2-2a se 
muestran las características v-i de un diodo en régimen permanente. Para fines prácticos, un diodo 
se puede considerar como un interruptor ideal, cuyas características se muestran en la figura 2-2b. 

Las características v-i mostradas en la figura 2-2a se pueden expresar mediante una ecua- 
ción conocida como la ecuación Schockley de diodo, y está dada por 


Ip = Lem — 1) Q-1) 


donde /p = corriente a través del diodo, A 
Vp = voltaje del diodo con el ánodo positivo con respecto al cátodo, V 
1, = corriente de fuga (o corriente de saturación inversa), típicamente en el rango entre 10° 
y 10 A 
n = constante empírica conocida como coeficiente de emisión o factor de idealidad, cuyo 
valor varía de 1 a 2. 


El coeficiente de emisión n depende del material y de la construcción física del diodo. En el caso 
de los diodos de germanio, ^ se considera igual a 1. En los diodos de silicio, el valor predicho de 
n es 2, pero en la mayor parte de los diodos de silicio reales, el valor de n cae entre 1.1 y 1.8. 

En la ecuación (2-1), Vr es una constante llamada voltaje térmico y está dada por 


kT (2-2) 
q 


| 


Corriente 
de fuga 
inversa 


(a) Práctica o real (b) Ideal 


Figura 2-2 Características v—i del diodo. 
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donde q = carga del electrón: 1.6022 x 107*” culombios (C) 
T = temperatura absoluta en Kelvins (K = 273 + °C) 
k = constante de Boltzmann: 1.3806 x 10% J/K 


A una temperatura de unión de 25 °C, la ecuación (2-2) da 


KT _ 1.3806 x 107% x (273 + 25) _ 


Vr 7" 1.6022 x 10-9 = 25.8 mV 


A una temperatura especificada, la corriente de fuga /, es una constante para un diodo dado. La 
característica del diodo de la figura 2-2a se puede dividir en tres regiones: 


Región de polarización directa, donde Vp > 0 
Región de polarización inversa, donde Vp < 0 
Región de ruptura, donde Vp < — Vix 


Región de polarización directa. ^ En la región de polarización directa, Vp > 0. La co- 
rriente del diodo /p cs muy pequeña si cl voltaje del diodo Vp es menor que un valor específico 
Vip (típicamente 0.7 V). El diodo conduce totalmente si Vp es mayor que este valor Vrp, que se 
conoce como el voltaje umbral, voltaje de corte, o voltaje de activación. Por lo tanto, el voltaje 
umbral es un voltaje al cual el diodo conduce totalmente. 

Consideremos un pequeño voltaje de diodo Vp = 0.1 V, n = 1 y Vr = 25.8 mV. De la ecua- 
ción (2-1) podemos encontrar que la corriente correspondiente al diodo /p es 


Ip = Lev = 1)= J [c9 110.0258) EX 1] = 148.23 - 1) 
= 48.231, con 2.1% de error 


Por lo tanto, para Vp > 0.1 V, que cs por lo general el caso, fp >> Ts, y la ecuación (2-1) se puede 
aproximar, dentro de un error de 2.1%, a 


Ip — Lev -)= I, eV vini (2-3) 


Región de polarización inversa. ^ En la región de polarización inversa, Vp < 0. Si Vp 
es negativo y IVp| >> Vr, cosa que ocurre para Vp < —0.1, el término de la exponencial de la ecua- 
ción (2-1) se vuclve despreciablemente pequeño en comparación cor. la unidad, y la corriente del 
diodo 7p se vuelve 


Ip dela — ]) = =I, (2-4) 
lo que indica que la corriente del diodo /p cn la dirccción inversa es constante y es igual a /,. 


Región de ruptura. En la región de ruptura, cl voltaje inverso es alto, por lo general 
mayor que 1000 V. La magnitud del voltaje inverso excede un voltaje especificado conocido co- 
mo voltaje de ruptura, Vx. La corriente inversa aumenta rápidamente con un pequeño cambio en 
el voltaje inverso más allá de Vr. La operación en la región de ruptura no será destructiva, siem- 
pre y cuando la disipación de la potencia esté dentro del “nivel seguro” especificado en la hoja de 
datos del fabricante. A menudo es necesario limitar la corriente inversa en la región de la ruptura, 
a fin de mantener la disipación de la energía dentro de valores permisibles. 
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Ejemplo 2-1 


La caída de voltaje directa de un diodo de potencia es Vp = 1.2 V a Ip = 300 A. Suponiendo que 
n=2 y Vr = 25.8 mV, encuentre la corriente de saturación /;. 

Solución Aplicando la ecuación (2-1), podemos encontrar la corriente de fuga (o corriente de 
saturación) /,, a partir de 


300 = Ljet 225810 -1] 


lo que nos da /, = 2.38371 x 10% A. 


2-3 CARACTERISTICAS DE LA RECUPERACION INVERSA 


La corriente de un diodo de unión con polarización directa se debe al efecto neto de los portadores 
mayoritarios y minoritarios. Cuando un diodo está en modo de conducción directa y su corriente se 
reduce a cero (debido al comportamiento natural del circuito del diodo o a la aplicación de un vol- 
taje inverso), el diodo continúa conduciendo, debido a los portadores minoritarios que permanecen 
almacenados en la unión pa y cn el material del cucrpo del semiconductor. Los portadores minori- 
tarios requieren de un cierto tiempo para recombinarse con cargas opuestas y neutralizarse. Este 
tiempo se conoce como tiempo de recuperación inversa del diodo. En la figura 2-3 se muestran dos 
características de recuperación inversa de diodos de unión. El más común es el tipo de recupera- 
ción suave. El tiempo de recuperación inversa se denomina 4 y se mide a partir del cruce del cero 
inicial de la corriente del diodo con el 25% de la corriente inversa máxima (O de pico), /pr. br está 
formado por dos componentes, fa y ts. ta está generado por el almacenamiento de carga en la región 
de agotamiento de la unión y representa el tiempo entre el cruce por cero y la corriente inversa pi- 
CO, /gg. ty es debido al almacenamiento de carga en el material del cuerpo del semiconductor. La re- 
lación £,/t¿ se conoce como el factor de suavidad, SF. Para efectos prácticos, uno debe preocuparse 
por el tiempo total de recuperación f,, y por el valor pico de la corriente inversa /gg. 


br = la + lp (2-5) 
La corriente inversa pico se puede expresar en di/dt inversa como, 
di 
IRR = la (2-6) 
di 


i ——— 
an —e|ti-— 


(a) Recuperación suave (b) Recuperación abrupta 


Figura 2-3 Características de recuperación inversa. 
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El tiempo de recuperación inversa ir, puede definirse como el intervalo de tiempo entre el 
instante en que la corriente pasa a través del cero, durante el cambio de la conducción directa a la 
condición de bloqueo inverso, y el momento en que la corriente inversa se ha reducido al 20% de 
su valor inverso pico ikg. t» depende de la temperatura de la unión, de la velocidad de abatimiento 
de la corriente directa y de la corriente directa antes de la conmutación. 

La carga de recuperación inversa Qpr, es la cantidad de portadores de carga que fluyen a 
través del diodo en dirección inversa debido a un cambio de la conducción directa a la condición 
de bloqueo inverso, Su valor queda determinado por el área encerrada por la trayectoria de la co- 
rriente de recuperación inversa. 

La carga de almacenamiento, que es el área envuelta por la trayectoria de la corriente de re- 
cuperación, cs aproximadamente 


Orr = 3! rats + dente = Huerto (2-7) 


o bien 


2 
Ire = Cas Uo (2-8) 


Igualando la ecuación (2-6) con la ecuación (2-8) nos da 


_ 2Que (2-9) 
dildt 

Si & es despreciable en comparación con ta, que por lo general es el caso, t, = ta, y la ecuación (2-9) 

se convierte cn 


Eta 


lora 


tn = N Gildt (2-10) 
y 
{ di 
Ign = y20rr d. (2-11) 


Se puede notar, de las ecuaciones (2-10) y (2-11), que el tiempo de recuperación inversa t, 
y la corriente de recuperación inversa pico [ee dependen dc la carga de almacenamiento Opa y de 
di/dt inverso (o rcaplicado). La carga de almacenamiento depende de la corriente directa del diodo 
Ip. La corriente de recuperación inversa pico fgg, la carga inversa Qpr y el factor de suavidad son 
todos de interés para el diseñador de circuitos, y estos parámetros se incluyen en forma común en 
las hojas de especificación de diodos. 

Si un diodo está en una condición de polarización inversa, fluye una corriente de fuga debi- 
da a los portadores minoritarios. En esc caso, la aplicación de un voltaje directo obligaría al diodo 
a conducir la corriente cn la dirección directa. Sin embargo, se requiere de un cierto tiempo, cono- 
cido como el tiempo de recuperación directa (o de activación), antes de que los portadores mayo- 
ritarios de toda la unión puedan contribuir al flujo de corriente. Si la velocidad de elevación de la 
corriente directa es alta, y la corriente directa está concentrada en una pequeña superficie de la 
unión, el diodo puede fallar. Por lo tanto, el tiempo de recuperación directo limita la velocidad de 
elevación de la corriente dirccta y la velocidad de conmutación. 
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Ejemplo 2-2 


El tiempo de recuperación inversa de un diodo es 1, = 3 ps y la velocidad del decremento o de la 
reducción de la corriente del diodo es di/di = 30 A/us. Determine (a) la carga de almacenamiento 
Qrr y (b) la corriente inversa pico pg. 
Solución tp =3ps y di/dt = 30 A/us. 

(a) De la ecuación (12-10), 


Idi, 


Orr = aa 0.5 x 30 A/us x (3 x 10°)? = 135 uC 


(b) De la ecuación (2-11) 


E di 
Irr = V 20i m = V3 x DS x10 5x 30 x 10 5 = 90A 


2-4 TIPOS DE DIODOS DE POTENCIA 


Idealmente, un diodo no debería tener tiempo de recuperación inversa. Sin embargo, el costo de 
fabricación de un diodo semejante aumentaría, En muchas aplicaciones, no son de importancia los 
efectos del tiempo de recuperación inversa, y se pueden utilizar diodos poco costosos. Dependien- 
do de las características de recuperación y de las técnicas de fabricación, los diodos de potencia se 
pueden clasificar en tres categorías. Las características y las limitaciones prácticas de cada uno de 
estos tipos restringen sus aplicaciones. 


1. Diodos estándar o de uso gencral 
2. Diodos de recuperación rápida 
3. Diodos Schottky 


2-4,1 Diodos de uso general 


Los diodos de rectificación de uso gencral tienen un tiempo de recuperación inversa relativamente 
alto, típicamente de 25 us, y se utilizan en aplicaciones de baja velocidad, en las que el tiempo de 
recuperación no es crítico (por ejemplo, en rectificadorcs de diodos y convertidores para una baja 
frecuencia de entrada, de hasta 1 KHz, y en convertidores conmutados en línca). Estos diodos cu- 
bren especificaciones de corriente desde menos de uno hasta varios miles de amperios, con espe- 
cificaciones de voltaje desde 50 V hasta alrededor de 5 kV. Estos diodos generalmente se fabrican 
por difusión. Sin embargo, los rectificadores de tipo de alcación usados en las fuentes de alimen- 
tación para máquinas de soldadura son muy económicos y duraderos, cuyas especificaciones pue- 
den llegar hasta 300 A y 1000 V. 


2-4,2 Diodos de recuperación rápida 


Los diodos de recuperación rápida tienen un tiempo de recuperación bajo, por lo general menor 
que 5 us. Se utilizan en circuitos convertidores cd—cd y cd—ca, en los que la velocidad de recupe- 
ración es a menudo de importancia crítica. Estos diodos cubren especificaciones de corriente, des- 
de menos de uno hasta cientos de amperios, con especificaciones de voltaje desde SO V hasta 
aproximadamente 3 kV. 

Para especificaciones de voltaje por arriba de 400 V, los diodos de recuperación rápida por 
lo general se fabrican por difusión y el tiempo de recuperación es controlado por difusión de oro o 
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platino. Para especificaciones de voltaje por debajo de 400 V, los diodos epitaxiales proporcionan 
velocidades de conmutación mayores que las de los diodos de difusión. Los diodos epitaxiales tie- 
nen la base más angosta, lo que permite un rápido tiempo de recuperación, tan bajo como 50 ns. 
En la figura 2-4 se muestran diodos de recuperación rápida de varios tamaños. 


2-4.3 Diodos Schottky 


En un diodo Schottky se puede climinar (o minimizar) cl problema de almacenamiento de carga 
de una unión pn. Esto se lleva a cabo estableciendo una "barrera de potencial" con un contacto en- 
ue un metal y un semiconductor. Sobre ura capa delgada epitaxial de silicio de tipo n se deposita 
una capa de metal. La barrera de potencial simula el comportamiento de una unión pa. La acción 
rectificadora sólo depende de los portadores mayoritarios, y como resultado no existen portadores 
minoritarios en exceso para recombinar. E! efecto de recupcración se debe ünicamente a la auto- 
capacitancia de la unión semiconductora. 

La carga recuperada de un diodo Schottky es mucho menor que la de un diodo equivalente 
de unión pn. Dado que se debe sólo a la capacitancia de la unión, básicamente es independiente de 
la di/dt inversa. Un diodo Schottky tiene una salida de voltaje directa relativamente baja. 

La corriente de fuga de un diodo Schouky es mayor que la de un diodo de unión pa. Un dio- 
do Schottky con un voltaje de conducción relativamente bajo tiene una corriente de fuga relativa- 
mente alta, y viceversa. Como resultado, su voltaje máximo permisible está por lo general 
limitado a 100 V. Las especificaciones de corriente de los diodos Schottky varían de 1 a 300 A. 
Los diodos Schottky son idcales para las fuentes de alimentación de alta corriente y de bajo volta- 
je en corriente directa, Sin embargo, también se utilizan en fuentes de alimentación de baja co- 
rriente para una eficiencia mayor, En la figura 2-5 se mucstran rectificadores Schottky de 20 y de 
30 A duales. 


Figura 2-4 Diodos de recuperación rá- 
pida. (Cortesía de Powerex, Inc.) 
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Figura 2-5 Rectificadores centrales Schottky de 20 y 
de 30 A duales. (Cortesía de International Rectifier.) 


2-5 EFECTOS DEL TIEMPO DE RECUPERACION DIRECTA E INVERSA 


La importancia de estos parámetros se puede explicar con la figura 2-6a. Si el interruptor, SW, se 
cierra en ¢ = 0 y se mantiene cerrado cl tiempo suficiente, una corriente en régimen permanente Jp = 
V,/R fluirá a través dc la carga y cl diodo cn marcha libre D, quedará con polarización inversa. Si 


ta) Diagrama de circuito 


t 


Debido a la 


recuperación 2 ; RAF 32% 
inversa de Dn Figura 2-6 Circuito pulsador sin inductor 


(b) Formas de onda limitante di/dt. 
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el interruptor se desconecta en / = 4, el diodo Dm conducirá y la corriente de carga circulará a tra- 
vés de Dm. Ahora, si el interruptor se vuclve a conectar en el tiempo t = h, el diodo Dm se compor- 
tará como si estuviera en corto circuito. La velocidad de elevación de la corriente directa del 
interruptor (y del diodo D;), y la velocidad de reducción de la corriente directa en el diodo Dm se- 
rían muy altas, tendiendo al infinito. De acuerdo con la ecuación (2-11), la corriente de pico inver- 
sa del diodo Dm podría ser muy alta, y los diodos D y Da podrían dafiarsc. En la figura 2-6b se 
muestran las diversas formas de onda para las corrientes de diodos. Este problema por lo general 
se resuelve conectando un inductor limitante di/di, Ls, tal y como aparece en la figura 2-7a. Los. 
diodos reales o prácticos requieren de un cierto tiempo de activación, antes de que toda la superfi- 
cie de la unión se haga conductora, di/dt debe mantenerse bajo, para alcanzar el límite de tiempo 
de activación. Este tiempo a veces se conoce como tiempo de recuperación directa ty. 

La velocidad de elevación de la corriente a través del diodo Dj, que debería ser la misma 
que la velocidad de reducción de la corriente a través del diodo Dm, es 


di V; 
— = —— 2-12 
dt Ls ( ) 


(a) Diagrama de circuito 


(b) Formas de onda 


Figura 2-7 Circuito pulsador con inductor limitante di/dt. 


28 Diodos semiconductores de potencia Cap. 2 


Si t» es el tiempo de recuperación inversa de Dm, la corriente de pico inversa de Dm es 


di  t,V, 
L-qu—--L 2-13 
Ing = t, di L. ( ) 
y la corriente de pico a través del inductor L, sería 
tV, 
I, = h + Irr = Ip + ty L (2-14) 


Cuando la corriente del inductor se convierte en /,, cl diodo Dm se desconecta o desactiva repenti- 
namente (suponiendo una recuperación abrupta) y rompe la trayectoria del flujo de corriente. En 
razón de una carga altamente inductiva, la corriente de carga no puede cambiar rápidamente de Jp 
al,. La energía excedente almacenada en Ls induciría un alto voltaje inverso a través de Dm, y esto 
podría dañar al diodo D,,. La energía almacenada excedente resultante de un tiempo de recupera- 
ción inverso se calcula a partir de 


We = SLU + irr? — I6] (2-15) 
=i EA : — 72 
We = 2k, I" + L, ) i| (2-16) 


Las formas de onda de las varias corrientes se muestran en la figura 2-7b. Esta energía excedente 
se puede transferir del inductor Ls a un capacitor C,, que se conecta a través del diodo Dm. El valor 
de C, se puede determinar a partir de 


iC,V2 = Wa 
o bien 
2W 
š C = (2-17) 


donde V, es el voltaje inverso permisible del diodo. 

Una resistencia Rs, que se muestra en la figura 2-7a con líneas punteadas, se conecta en se- 
rie con el capacitor, para amortiguar cualquier oscilación transitoria. La ecuación (2-17) es aproxi- 
mada y no toma en consideración los efectos de L, y de R, durante los transitorios de la 
transferencia de energía. El diseño de C; y de R, se analiza en la sección 15-4. 


2-6 DIODOS CONECTADOS EN SERIE 


En muchas aplicaciones de alto voltaje (es decir, en líneas de transmisión HVDC), un diodo co- 
mercialmente disponible no puede dar la especificación de voltaje requerida, por lo que los diodos 
se conectan en serie para aumentar las capacidades de bloqueo inverso. 

Consideremos dos diodos concctados en seric, tal y como se muestra cn la figura 2-8a. En la 
práctica, las características v-¿ para el mismo tipo de diodo difieren debido a tolerancias en su 
proceso de producción. En la figura 2-11b se muestran dos características v-i para tales diodos. 
En condición de polarización directa, ambos diodos conducen la misma cantidad de corriente, y la 
caída de voltaje directa de cada diodo debería ser prácticamente la misma. Sin embargo, en la 
condición de bloqueo inverso, cada diodo tiene que llevar la misma corriente de fuga y, como re- 
sultado, los voltajes de bloqueo variarán en forma significativa. 
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(a) Diagrama de circuito (b) Caracteristica v-i 


Figura 2-8 Dos diodos conectados en serie con polarización inversa. 


Una solución sencilla a este problema, tal y como se muestra en la figura 2-9a, es obligar a 
que se comparta el mismo voltaje conectando una resistencia a través de cada diodo. Debido a es- 
ta distribución de voltajes iguales, la corriente de fuga de cada diodo sería diferente mostrándose, 
esto en la figura 2-9b, En vista de que la corriente de fuga total debe ser compartida por un diodo 
y su resistencia, 


Ts = Fs) + Try = Ip + Tre (2-18) 


Pero Iri = Vpi/Ry € Ir = Voo/R2 = Vp\/R2. La ecuación 2-18 proporciona la relación entre R1 y Ra 
para una distribución de voltaje igual, en la forma 


Vo; a Vo 
La + Ri = lg + R, (2-19) 


Si las resistencias son iguales, R = A, = Ra y los dos voltajes del diodo serían ligeramente distin- 
tos, dependiendo de las similitudes entre las dos características v—i. 


(a) Diagrama de circuito (b) Característica v-i 


Figura 2-9 Diodos conectados en serie, con características de distribución de voltaje 
en régimen permanente. 
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Los valores de Vp, y Vp» se pueden determinar de las ecuaciones (2-20) y (2-21): 


Yo Vo 
La: + R = £52 + R (2-20) 
Voi + Vm = V, (2-21) 


La distribución del voltaje bajo condiciones transitorias (es decir, debido a cargas en conmuta- 
ción, aplicaciones iniciales de un voltaje de entrada) se lleva a cabo conectando capacitores a tra- 
vés de cada diodo, lo que se muestra en la figura 2-10. R, limita la velocidad de elevación del 
voltaje de bloqueo. 


Distribución Distribución 

de voltaje en de voltaje 

estado per- en 
manente transitoria. 


Figura 2-10 Diodos en serie con redes de 
distribución de voltaje bajo condiciones de ré- 
gimen permanente y transitoria. 


2-7 DIODOS CONECTADOS EN PARALELO 


En aplicaciones de alta potencia, los diodos se conectan en paralelo para aumentar la capacidad de 
conducción de corriente, a fin de llenar las especificaciones de corriente deseadas. La distribución 
de corriente de los diodos estaría de acuerdo con sus respectivas caídas de voltaje directas. Se 
puede obtener una distribución uniforme de corriente proporcionando inductancias iguales (por 
ejemplo en las terminales), o conectando resistencias de distribución de corriente (cosa que puede 
no ser práctica debido a perdidas de energía); lo anterior se muestra en la figura 2-11. Es posible 
minimizar este problema seleccionando diodos con caídas de voltaje directas iguales o diodos del 
mismo tipo. Dado que los diodos están conectados en paralelo, los voltajes de bloqueo inverso de 
cada diodo serían los mismos. A 

Las resistencias de la figura 2-11a ayudarán a la repartición de corriente en condiciones de 
régimen permanente. La repartición de la corriente bajo condiciones dinámicas se puede llevar a 
cabo mediante la conexión de inductores acoplados, tal y como se muestra en la figura 2-11b, Si 


+ 
V V D; 
+ 
Vs Y 
Ro T 
| 
NES 
Y_ 
(a) Estado permanente (b) Repartición dinámica Figura 2-11 Diodos conectados en paralelo. 
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se eleva la corriente a través de Di, el L di/dt a través de Lı aumenta, y se induce un voltaje co- 
rrespondiente de polaridad opuesta a través del inductor Lo, El resultado es una trayectoria de baja 
impedancia a través del diodo D; y la corriente se transfiere a D2. Los inductores generarían picos 
de voltaje y podrían resultar costosos y voluminosos, especialmente en corrientes altas. 


2-8 MODELO SPICE DE DIODO ` 


El modelo SPice de un diodo aparece en la figura 2-12a. La corriente de diodo Ip, que depende de 
su voltaje, está representada por una fuente de corriente. R, es la resistencia en serie, y se debe a la 
resistencia del semiconductor. R,, también conocido como resistencia del cuerpo, depende de la 


K 
Q 
K 
(a) Diodo (b) Modelo SPice 
A 
O A 
Rs 
Rs 
+ 
+ 
Vo Co 
Vo to 
Ó K 
Figura 2-12 Modelo de diodo SPice, 
(c) Modelo de pequeña señal (d) Modelo estático con diodo de polarización inversa. 
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cantidad de dopados. Los modelos de pequeña señal y estáticos que se generan mediante SPice 
aparecen en la figura 2-12b y c, respectivamente. C, es una función no lineal del voltaje de diodo 
vp y es igual a C4 = dqu/dvp, donde q, es la carga de la capa de agotamiento. SPice genera los pa- 
rámetros de pequeña señal a partir del punto de operación. 

El enunciado del modelo SPice de un diodo tiene la forma general 


.MODEL DNAME D (P1=V1 P2=V2 P3-V3 ........ PN=VN) 


DNAME es cl nombre del modelo y puede empezar con cualquier carácter; pero cl tamaño de esta 
palabra por lo gencral sc limita a ocho caracteres. D es el símbolo del tipo para diodos. Pl, P2, ... 
y VI, V2, ... son los parámetros de modelo y sus valores, respectivamente. 


Ejemplo 2-3 


Dos diodos que se muestran en la figura 2-9a están conectados en serie, un voltaje total de Vp = 
5 kV. Las corrientes de fuga inversas de los dos diodos son /,1 = 30 mA e /,? = 35 mA. (a) En- 
cuentre los voltajes de diodo, si las resistencias de distribución del voltaje son iguales, R¡ = R2 = 
R = 100 KQ. (b) Encuentre las resistencias de repartición del voltaje Ri y Ra, si los voltajes del 
diodo son iguales, Vpi = Vp2 = Vp/2. (c) Utilice PSpice para verificar los resultados de la parte 
(a). Los parámetros del modelo PSpice son: BV = 3KV e IS = 30 mA para el diodo Dj, e IS = 35 
mA para el diodo D2. 

Solución (a) /1 =30mA,/2=35mA,R;=R2¿=R=100kQ. Vp = Vpi + Vp2 o bien Vp2 = Vp 
— Vp. De la ecuación (2-19), 

Vo Vp 


+ — e fa as 
La R La VOR 


Sustituyendo Vp; = Vp — Vi. Y resolviendo para encontrar el voltaje del diodo D;, obtenemos 


V R 
Vpi EE p + 3 Za ES la) 
2-22 
SKY |. 100 kQ (53a) 
7-73 *73 65x10?-30x 1075) = 2750 V 
y Vp; = Vp - Vx = 5 kV - 2750 = 2250 V. 
(b) ls =30 mA, la =35 mA, y Vp = Vo = Vp/2 = 2.5 KV. De la ecuación; (2-19) 
Va _ Vo 
ly + R, La + Ro 
que nos da la resistencia A» para un valor conocido Ry como 
= Voi Ri 
R= Vo + Rie — la) (2-23) 
Suponiendo que R, = 100 KQ, obtenemos 
2.5 kV x 100 kQ 
e A PU) 
R: 2.5 kV — 100 kQ x (35 x 107 — 30 x 1077) RD 
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(c) El circuito del diodo para la simulación PSpice aparece en la figura 2-13. La lista del archi- 
vo de circuito es como sigue: 


Example 2-3 Diode Voltaje-Sharing Circuit 

vs 1 0 DC 5KV 

R 1 2 0.01 

R1 2 3 100K 

R2 3 0 100K 

D1 3 2 MOD1 

D2 0 3 MOD2 

.MODEL  MOD1 D (IS=30MA BV=3KV) ; Diode model parameters 
«MODEL MOD2 D (IS=35MA BV=3KV) ; Diode model parameters 
. OP ; De operating point analysis 
.END 


Los resultados de la simulación PSpice son 


NAME D1 D2 

ID -3.00E-02 Ip - -30 mA -3.50E-02 Ip? = -35 mA 
VD -2.75E+03 Vp = -2750 V -2.25E*03 Vp? = -2250 V 
REQ 1.00E-12 Rp = 1 GQ 1.00E412 Rp; = 1 GQ 


Figura 2-13 Circuito de diodo para 
la simulación PSpice del ejemplo 2-3. 


RESUMEN 


Las características de los diodos prácticos difieren de las de los diodos ideales. El tiempo de recu- 
peración inversa juega un papel significativo, especialmente en aplicaciones de interrupción de al- 
ta velocidad. Los diodos se pucden clasificar en tres tipos: (1) diodos de uso gencral, (2) diodos 
de recuperación rápida y (3) diodos Schottky. Aunque un diodo Schottky se comporte como un 
diodo de unión pn, no existe unión física; y como consecuencia, un diodo Schottky es un disposi- 
tivo de portadores mayoritarios. Por otra parte, un diodo de unión pn es un diodo de portadores 
tanto mayoritarios como minoritarios. 

Si para aumentar la capacidad del voltaje de bloqueo los diodos se conectan en serie, se re- 
quieren de redes de repartición de voltaje bajo condiciones de régimen permanente y transitorio. 
Cuando los diodos se conectan en paralelo, para aumentar la capacidad de conducción de corrien- 
te, también requieren de elementos de repartición de corriente. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


+ ¿Cuáles son los tipos de diodos de potencia? 
. ¿Qué es la corriente de fuga de los diodos? 


, ¿Qué es el tiempo de recuperación inversa de 


los diodos? 


. ¿Qué es la corriente de recuperación inversa de 


los diodos? 


. ¿Qué es el factor de suavidad de los diodos? 


. ¿Cuáles son los tipos de recuperación de los 


diodos? 


. ¿Cuál es la causa del tiempo de recuperación 


inversa de un diodo de unión pa? 


. ¿Cuál es el efecto del tiempo de recuperación 


inversa? 


. ¿Por qué es necesario utilizar diodos de recupe- 


ración rápida para conversión de alta velocidad? 


. ¿Qué es el tiempo de recuperación directo? 


2-11. 


2-16. 


2-17. 


¿Cuáles son las diferencias principales entre los 
diodos de unión pn y los diodos Schottky? 


. ¿Cuáles son las limitaciones de los diodos 


Schouky? 


. ¿Cuál es el tiempo de recuperación inversa tipi- 


co de los diodos de uso general? 


. (Cuál es el tiempo de recuperación inversa típi- 


co de los diodos de recuperación rápida? 


. ¿Cuáles son los problemas de los diodos conec- 


tados en serie, y cuáles son las soluciones posi- 
bles? 


¿Cuáles son los problemas de los diodos conec- 
tados en paralelo, y cuáles son las soluciones 
posibles? 

Si dos diodos están conectados en serie con 
igual repartición de voltaje, ¿por qué difieren las 
corrientes de fuga de los diodos? 


PROBLEMAS 


El tiempo de recuperación inversa de un diodo es 
ty = 5 us, y la velocidad de reducción de la co- 
rriente del diodo es di/dt = 80 A/ps. Si el factor 
de suavidad es SF = 0.5, determine (a) la carga de 
almacenamiento Qar, y (b) la corriente inversa 
pico IRR. 


Los valores medidos de un diodo a una tempera- 
tura de 25 °C son 
Vp =1.0Valp=50A 

=15Valp=600 A 


Problemas 


Determine (a) el coeficiente de emisión n, y (b) 
la corriente de fuga /s. 


. Dos diodos están conectados en serie y el voltaje 


a través de cada uno de ellos se mantiene igual 
mediante la conexión de una resistencia de distri- 
bución de voltaje, de tal forma que Vp; = Vp; = 
2000 V y Ry = 100 KQ. Las características v-i de 
los diodos aparecen en la figura P2-3. Determine 
las corrientes de fuga de cada diodo y la resisten- 
cia Ra a través del diodo D», 
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2-4. Dos diodos estén conectados cn paralelo siendo 


la caída de voltaje directa a través de cada uno de 
ellos de 1.5 V. Las características v-é de los dio- 
dos aparecen en la figura P2-3. Determine las co- 
rrientes directas a través de cada diodo. \ 


* 
2-5. Dos diodos están conectados en paralelo, como se 


muestra en la figura 2-11a, con resistencias de re- 
partición de corriente. Las características v-i se 
muestran en la figura P2-3. La corriente total es 
17 = 200 A. El voltaje a través de un diodo y su 


Figura P2-3 


2-6. 


resistencia es v = 2.5 V. Determine los valores de 
las resistencias R1 y Ra si la corriente se comparte 
en forma ideal entre ambos diodos. 


Dos diodos están conectados en serie, como apa- 
rece en la figura 2-9a. La resistencia a través de 
los diodos es Ry = R2 = 10 KQ., El voltaje de en- 
trada de corriente directa es 5kV. Las corrientes 
de fuga son /,1 = 25 mA e [52 = 40 mA. Determi- 
ne el voltaje a través de los diodos. 
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Diodos semiconductores de potencia 


Cap. 2 


Circuitos de diodos y rectificadores 


3-1 INTRODUCCION 


Los diodos semiconductores tienen muchas aplicaciones en la clectrónica y en los circuitos de in- 
geniería eléctrica. Los diodos también son ampliamente utilizados en los circuitos de electrónica 
de potencia para la conversión de energía eléctrica. En este capítulo se analizan algunos circuitos 
de diodos de uso común en la electrónica de potencia para el procesamiento de la energía. Se hace 
una introducción a las aplicaciones de los diodos para la conversión de energía de ca a.cd. Los 
convertidores de ca a cd se conocen comúnmente como rectificadores, los rectificadores de dio- 
dos entregan a la salida un potencial fijo de corriente directa. Para simplificar, los diodos serán 
considerados como ideales. Por “ideales” queremos decir que el tiempo de recuperación inversa 
tj, y la caída de voltaje directo Vp son despreciables, Esto es, trr = 0 y Vp = 0, 


3-2 DIODOS CON CARGAS RC Y RL 


La figura 3-1a muestra un circuito de diodos con una carga RC, Cuando se cierra el interruptor $ 
en ¢ = 0, la corriente de carga i, que fluye a través del capacitor, se puede determinar a partir de 


V. — Ug + Ve — UR + =| iat + v(t — 0) (3-1) 
Ug = Ri (3-2) 


Con la condición inicial v«(t = 0) = 0, la solución de la ecuación (3-1) (misma que se resuelve en 
el apéndice D.1) da la corriente de carga i como 


V, : 
i(t) — R e RC (3-3) 
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DM —— P _—_ P — 


En Di i 
+ 9————. 
+ 
Vs = 
+ 
a | 


(a) Diagrama de circuito (b) Formas de onda 


Figura3-1 Circuito de diodo con carga RC. 


El voltaje del capacitor v; es 


wt) = z [i idt = via = eto = vua - e (3-4) 


donde 1 = RC es la constante de tiempo de una carga RC. La velocidad de cambio en el voltaje del 
capacitor es 


dw V, 
P = RC e "RC (3-5) 


y la velocidad de cambio inicial del voltaje del capacitor (cuando ¢ = 0) se obtiene a partir de la 
ecuación (3-5): 


ra. | 09 


En la figura 3-2a aparece un circuito de diodo con una carga RL. Cuando el interruptor Sı se 
cierra en ¢ = 0, la corriente ; a través del inductor aumenta y se expresa como 


: di ; 
Y, = 01 tug = Lat Ri (3-7) 


(a) Diagrama de circuito (b) Formas de onda 


Figura 3-2 Circuito de diodo con carga RL. 
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y AI 


Con la condición inicial ¿(+ = 0) = 0, la solución de la ecuación (3-7) (que se resuelve en el apéndi- 
ce D.2) da 


it) = E d-e URL) (3-8) 


La velocidad de cambio de esta corriente se puede obtener a partir de la ecuación (3-8), como sigue 


di V, 
LL yr (3-9) 
d L* 
y la velocidad inicial de elevación de la corriente (en £ = 0) se obtiene de la ecuación (3-9): 
di ^V, 
dtli-o zi L (3-10) 
El voltaje vz a través del inductor es 
di 
u(t) = L a Vie TRL (3-11) 


cuando L/R = 1 es la constante de tiempo de una carga RL. 

Las formas de onda para el voltaje v, y para la corriente aparecen en la figura 3-2b. Si t >> 
LIR, el voltaje a través del inductor tiende a cero y su corriente alcanza un valor en régimen perma- 
nente de 7, = V,/R. Si en ese momento se intenta abrir el interruptor 5, la energía almacenada en el 
inductor (=0.5Lá?) se transformará en un alto voltaje inverso a través del interruptor y del diodo. Esta 
energía se disipará en forma de chispas en el interruptor, y es probable que el diodo D, se dañe en es- 
te proceso. Para resolver una situación como ésta, se conecta un diodo comúnmente conocido como 
diodo de marcha libre a través de la carga inductiva, tal y como se ve en la figura 3-8a. 

Nota. Dado que la corriente i en las figuras 3-1a y 3-2a cs unidireccional y no tiende a cam- 
biar de polaridad, los diodos no afectan la operación del circuito. 


A —————[áÓHH—(—e 
Un circuito de diodo aparece en la figura 3-3a con R = 44 Q y C = 0.1 pF. El capacitor tiene un 
voltaje inicial, Vy = 220 V. Si el interruptor 5, se cierra en £= 0, determine (a) la corriente pico del 
diodo, (b) la energía disipada en la resistencia R y (c) el voltaje del capacitor en el tiempo t = 2 ps. 
Solución Las formas de onda se muestran en la figura 3-3b. 

(a) Se puede utilizar la ecuación (3-3) con V, = Vo siendo la corriente de pico del diodo /, 


METAS 
po gare 


(b) La energía W disipada es 
W = 0.SCV6 = 0.5 x 0.1 x 10°° x 220° = 0.00242 J = 2.42 m] 
(c) Para RC = 44 x 0.1 = 4.4 us y t = h = 2 us, el voltaje del capacitor es 


U(t = 2 us) = Voe "RC = 220 x e7744 = 139.64 V 


Nota. Como la corriente es unidireccional, el diodo no afecta la operación del circuito. 


Sec, 3-2 Diodos con cargas RC y RL 39 


o 
-æ 


(b) Formas de onda 


(a) Diagrama de circuito 


Figura 3-3 Circuito de diodo con carga RC. 


3-3 LODOS CON CARGAS LC Y RLC 


Un circuito de diodo con carga LC aparece en la figura 3-4a. Cuando se cierra el interruptor $1 en 
¿=0, la corriente de carga i del capacitor se expresa como 
di 


Df, 
=+ afia + v(t = 0) (3-12) 


V-L 


Con condiciones iniciales ¿(1 = 0) = 0 y v(t = 0) = 0, se puede resolver la ecuación (3-12) en fun- 
ción de la corriente i del capacitor como (vea el apéndice D.3) 


i(t) = V, uS sen wt (3-13) 


= ], senwt (3-14) 
donde œ = 1/VLC y la corriente de pico Ip es 


(3-15) 


D, 


(b) Formas de onda 


(a) Diagramas de circuito 


Figura 3-4 Circuito de diodo con carga LC. 
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La velocidad de elevación de la corriente se obtiene a partir de la ecuación (3-13) como 


di V 


Au en MS 3-1 
di LOS wt (3-16) 
y la ecuación (3-16) da la velocidad inicial de elevación de la corriente (en 1 = 0) como 
dil | V, 
dt 0 i L (3-17) 


El voltaje ve a través del capacitor se puede deducir como 
ler, 
vl) = = || idt = VAC cos on (3-18) 


En un momento ¢ = 4 = x Y LC, la corriente del diodo i cae hasta cero y el capacitor se carga hasta 
2V,. En la figura 3-4b se muestran las formas de onda para el voltaje v; y la corriente i. 


Ejemplo 3-2 


Un circuito de diodo con una carga LC se muestra cn la figura 3-5a, cl capacitor tiene un voltaje 
inicial Vo = 220 V, capacitancia C = 20 uF e inductancia L = 80 uH. Si el interruptor 5; se cierra 
en £ = 0, determine (a) la corriente de pico a través del diodo, (b) el tiempo de conducción del 
diodo y (c) el voltaje del capacitor en régimen permanente. 

Solución (a) Utilizando la ley de voltaje de Kirchhoff (KVL Kirchhoff's Voltage Law), podemos 
escribir la ecuación de la corriente i de la siguiente forma 


di lf, 
LO alid ut-09-0 
y la corriente ¿ con condiciones iniciales i(¢ = 0) = Oy v(t = 0) = -Vo se resuelve como 
IC 
Kf) = Vo NT Senor 


donde œ = IN LC = 10% 20 x 80 = 25,000 rad/s. La corriente de pico Ip es 


c 20 
I, = VoNT, = 220 gg = 110A 
BEEST 


N36. 
t MU 
* 
D 
+ a 0 
CFV, ¡ve 
+ -Vo t 


{a) Diagrama de circuito (b) Formas de onda 


Figura 3-5 Circuito del diodo con carga LC. 
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(b) En 1= i; = 7 V LC, la corriente del diodo se convierte en cero y el tiempo de conduc- 
ción del diodo t; es 


th =a VLC = m V20 x 80 = 125.66 us 


(c) Se puede demostrar fácilmente que el voltaje del capacitor es 
wk fid- v= 
v(t) = Clot! t- Vo = -V cos wt 


Para t = tj = 125.66 us, v(t = t))= -220 cos m= 220 V. 


En la figura 3-6 aparece un circuito de diodo con carga RLC. Si el interruptor Sı se cierra en 
t = 0, podemos utilizar la ley KVL para escribir la ecuación de la corriente de carga i como 
L8 v Ri 1 [iare =Q)=V 3 
di i+ GJ idt + ult = 0) = V, (3-19) 
con condiciones iniciales ¿(t = 0) y ví = O)= vo. Al diferenciar la ecuación (3-19) y dividir ambos 
miembros entre L, obtenemos 
di Radi i ; 
pcb E a (3-20) 
d? Ldt LC a 


Bajo condiciones de régimen permanente, el capacitor está cargado al voltaje fuente Vs, siendo co- 
rriente de régimen permanente ccro. También en la ecuación (3-20) es cero la componente forzada 
de la corriente, La corriente se debe al componente natural. 

La ecuación característica en el dominio de Laplace de s es 


R 1 
24 — —= 3-21 
stars t L6 0 (3-21) 
las raíces de la ecuación cuadrática (3-21) están dadas por 
R 2 el. 3-22 
$i2——53p* 53 LC P) 


Definamos dos propicdades importantes dc un circuito de segundo orden: el factor de amortigua- 
miento, 


y la frecuencia de resonancia, 


+ 
: [e] Vo E 
i A LI. Figura 3-6 Circuito de diodo con carga RLC. 


————— ———————————P——Á 
42 Circuitos de diodos y rectificadores Cap. 3 


Sustituyendo estos valores en la ecuación (3-22), obtenemos 


$127 at Vol — ei (3-25) 


La solución en función de la corriente, que dependerá de los valores de c. y de Wo, seguiría alguno 
de tres casos posibles. 


Caso 1. Sia = mp, las raíces son iguales, sı = 52, y el circuito se conoce como crítica- 
mente amortiguado. La solución será de la forma 


if) = (Ai + Ape" (3-26) 
Caso 2. Sia > (x, las raíces serán reales y el circuito se dice que estará sobreamorti- 
guado. La solución toma la forma 
(t) = Ae?! + Ae“! (3-27) 
Caso 3. Si a < Wo, las raíces serán complejas y el circuito se dice que estará subamorti- 
guado. Las raíces son 
$12 = —-a t jo, (3-28) 
donde o, se conoce como la frecuencia de resonancia (o la frecuencia resonante amortigua- 
da) y à, = Y ax - a. La solución toma la forma 
(O = e (A, cos wt + Asen wt) (3-29) 


que es una sinusoide amoriiguada o de decaimiento. 


Nota. Las constantes 41 y A2 se pueden determinar a partir de las condiciones iniciales del 
circuito. La relación (1/09 se conoce comúnmente como la relación de amortiguamiento, 6. Por lo 
general, los circuitos electrónicos de potencia están subamortiguados, de forma que la corriente 
del circuito se hace prácticamente sinusoidal, a fin de tener una salida de corriente alterna y/o de- 
sactivar un dispositivo semiconductor de potencia. 


Ejemplo 3-3 


El circuito RLC de segundo orden de la figura 3-6 tiene el voltaje fuente V, = 220 V, una induc- 
tancia L = 2 mH, una capacitancia C = 0.05 uF y una resistencia R = 160 Q. El valor inicial de 
voltaje del capacitor es Vo = 0. Si el interruptor s; se cierra en t = 0, determine (a) una expresión 
para la corriente i(f) y (b) el tiempo de conducción del diodo. (c) Dibuje un esbozo de i(s). (d) 
Utilice PSpice para graficar la corriente instantánea i para R = 50 Q, 160 Q y 320 Q. 

Solución (a) De la ecuación (3-23), a = R/2L = 160 x 10°(2 x 2) = 40,000 rad/s, y de la ecua- 
ción (3-24), wp = 1/V LC = 107 rad/s. 


w = V10 16 x 10° = 91,652 rad/s 
Dado que & < Wp, se trata de un circuito subamortiguado, y la solución es de la forma 
i(t) = e” “(A; cos œt + Az seno), 1) 
En ¢= 0, t= 0) = 0 y esto da A; = 0, La solución se convierte en 


it) = e” “A, sen vt 
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La derivada de ¿(£) se convierte en 


di 
= = w, COS w,tA;e — a sena,tAre 


dt 


Cuando el interruptor se cierra en ¢ = 0, el capacitor ofrece una baja impedancia y el inductor una 
alta impedancia. La velocidad inicial de elevación de la corriente está limitada únicamente por el 
inductor L. Por lo tanto, en t = 0, el di/dt del circuito es V,/L. Por lo tanto, 


di OMA 
dtli-o v L 
lo que nos da la constante cn la forma, 


V, 220x 1000 — 
ad 91,652 x 2. — 


ET = 1.2 


La expresión final para la corriente ¡¿(t) es 


if) = 1.2 sen (91.652079 99 A 
(b) El tiempo de conducción del diodo !; se obtiene cuando 1=0. Esto es, 


wl 5T O f - 34.27 m 


Tm 
~ 91,652 
(c) El esbozo de la forma de onda de la corriente aparece en la figura 3-7. 

(d) El circuito correspondiente a la simulación PSpice [3] se muestra en la figura 3-8. La lista del 
archivo de circuito es como sigue: 


Example 3-3 RLC Circuit With Diode 

.PARAM VALU = 160 ; Define parameter  VALU 
-STEP PARAM VALU LIST 50 160 320 ¿+ Vary parameter VALU 
vs 1 0 PWL (0 0 INS 220V 1MS 220V) ; :Picewise linear 
R 2 3 ( VALU ) ; Variable resistance 

L 3 4 2MH 

G 4 0 0.05UF 

D1 1 2 DMOD ; Diode with model DMOD 
.MODEL DMOD D (IS22.22E-15  BVx1800V) ; Diode model parameters 
. TRAN 0.1US 60US ; Transient analysis 
.PROBE ; Graphics postprocessor 
.END ae 


ES 


El trazo PSpice de la corriente /(R) a través de la resistencia R aparece en la figura 3-9, 


i amp 


Figura 3-7 Forma de onda de corriente para el 
ejemplo 3-3. 
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la) Circuito 
Vs 
220 V ————— 
| 
i 
I 
1 
$ 
a 
0 Ins Ims t,ms 
(b) Voltaje de entrada Figura 3-8 Circuito RLC para simulación PSpice. 


Example 3-3  ARLC Circuit with a Diode 
Date/Time run: 07/17/92 15: 45: 11 Temperature: 27.0 


1.04 


0.8A 


0.6A 


0.24 


-0.0A 
ous, 10us 20us 30us. 40us ; Sous 60us 
te} © ell) : : 


Figura 3-9 Graficaciones para el ejemplo 3-3. 
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3-4 DIODOS DE MARCHA LIBRE 


Si el interruptor Sy de la figura 3-2a se cierra durante el tiempo fy, se establece una corriente a tra- 
vés de la carga; si entonces se abre el interruptor, se debe encontrar una trayectoria para la corriente 
de la carga inductiva. Esto se efectúa normalmente conectando un diodo D, tal y como aparece en 
la figura 3-10a, este diodo usualmente se llama diodo de marcha libre. La operación del circuito se 
puede dividir en dos modos. El modo 1 empieza cuando el interruptor se cierra en 1 = 0, y el modo 
2 empieza cuando se abre el interruptor. Los circuitos equivalentes para cada uno de los modos 
aparecen en la figura 2-10b. i; e iz se definen como las corrientes instantáneas correspondientes a 
los modos 1 y 2, respectivamente. / y £2 son las duraciones correspondientes de dichos modos. 


Modo 1. Durante este modo, la corriente del diodo i1, que es similar a la de la ecuación 


(3-8), es " 
i(t) = R (1 — e~) (3-30) 


Cuando el interruptor se abre en ¢ = f (al final de este modo), la corriente de dicho momento se 
convierte en 


: V, 
h=it=n)= R (1 — eL) (3-31) 


L |^ 


R 


Modo 1 Modo 2 


(b) Circuitos equivalentes 


(c) Formas de onda 


Figura 3-10 Circuito con diodo de marcha libre. 
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Boys 


Si el tiempo 4 es lo suficientemente largo, la corriente llega al valor de régimen permanente y una 
corriente J, = Vy/R fluye a través de la carga. 


Modo 2. Este modo empicza cuando se abre el interruptor y la corriente de carga em- 
pieza a fluir a través del diodo de marcha libre Dm. Si redefinimos el origen del tiempo al princi- 
pio de este modo, la corriente a través del diodo de marcha libre se encuentra a partir de 

di» 
ay oL ] 3- 
0=L m + Ri (3-32) 
con la condición inicial i2(¢ = 0) = /;. La solución correspondiente a la ecuación (3-32) da la co- 
rriente libre if = i? como 
O = here (3-33) 


esta corriente decae en forma exponencial hasta cero en el momento f = t, siempre y cuando t >> 
LIR. Las formas de onda de las corrientes aparecen en la figura 3-10c, 


Ejemplo AA A ee 
En la figura 3-10a, la resistencia es despreciable (R = 0), el voltaje de fuente es V, = 200 V, y la 
inductancia de carga es L = 220 pH. (a) Dibuje la forma de onda de la corriente de carga si el in- 
terruptor se cierra durante un tiempo ¢; = 100 ps y a continuación se abre. (b) Determine la ener- 
gía almacenada en el inductor de carga. 

Solución (a) El diagrama dcl circuito aparece en la figura 3-11a con una corriente inicial cero. 
Cuando el interruptor se cierra en ¿ = 0, la corriente de carga aumenta en forma lineal y se expre- 
sa de la forma 


io = Ls 


y en f= t, lp = Vs /L = 220 x 100/220 = 100 A. 

(b) Cuando el interruptor $1 se abre en un tiempo / = 4, la corriente de carga empieza a 
fluir a través del diodo Dm. Dado que en el circuito no hay ningún elemento disipativo (resisti- 
vo), la corriente de carga se mantiene constante en Jọ = 100 A, y la energía almacenada en el in- 
ductor será de 0.5 LI = 1.1 J. Las formas de onda de la corriente aparecen en la figura 3-11b. 


LE] 
(a) Diagrama de circuitos (b) Formas de onda 


Figura 3-11 Circuito dcl diodo con carga L. 
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3-5 RECUPERACIÓN DE LA ENERGIA ATRAPADA CON UN DIODO 


En el circuito ideal sin pérdidas de la figura 3-11a, la energía almacenada en el inductor queda 
atrapada, dado que en el circuito no existe resistencia. En un circuito real es deseable mejorar la 
eficiencia devolviendo esa energía almacenada a la fuente de alimentación, Esto se puede llevar a 
cabo si se agrega al inductor un segundo bobinado y se conecta un diodo D4, tal y como aparece 
en la figura 3-12a. El inductor se comporta como un transformador. El secundario del transforma- 
dor se conecta de tal forma que si v es positivo, vz es negativo con respecto a v; y viceversa. El 
bobinado secundario, que facilita el retorno de la energía almacenada a la fuente vía el diodo D1, 
se conoce como bobinado de retroalimentación. Suponiendo un transformador con una inductan- 
cia magnetizante Lm, el circuito equivalente es como el que aparece en la figura 3- 12b. 


=~ | Ni: N2 | 


(a) Diagrama de circuito 


Transformador 
ideal 


(b) Circuito equivalente 


Sı 


+ oe 


en modo 1 Lm en modo 2 


Vs 


Nz 
anh, + 


(c) Circuito equivalente 


Figura 3-12 Circuito con un diodo de recuperación de energía. 
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Si el diodo y el voltaje secundario (voltaje de la fuente) se refieren al lado primario del 
transformador, el circuito equivalente es como se muestra en la figura 3-12c. ¿1 e i2 definen las co- 
rrientes primaria y secundaria del transformador, respectivamente. 

La relación de vueltas de un transformador ideal se define como 


ge (3-34) 


La operación del circuito se puede dividir en dos modos. El modo 1 empieza cuando se cierra el 
interruptor 51 en t = 0 y el modo 2 empieza al abrirse el interruptor. Los circuitos equivalentes pa- 
ra los modos correspondientes aparecen en la figura 3-13a. t1 y 72 son las duraciones de los modos 
1 y 2, respectivamente. 


Modo 1. Durante este modo, el interruptor S, está cerrado en t = 0, El diodo D tiene po- 
larización inversa y la corriente a través del diodo (corriente secundaria) es ai? = 0, o bien, iz = 0. 
Utilizando el KVL de la figura 3-13a para el modo 1, V; = (vp — V;)/a, y eso nos da el voltaje inver- 
so del diodo como 


Up = V + a) (3-35) 


Suponiendo que no existe una corriente inicial en el circuito, la corriente primaria es la misma que 
la corriente ¿, del interruptor, y se expresa como 


-g Ë 
V, = Ln dt (3-36) 
lo que da 
; V, 
i(t) = i(t) = L‘ (3-37) 


Este modo es válido para 0 < t € 4 y termina cuando el interruptor se abre en t = tj. Al final de es- 
te modo, la corriente en el primario se convierte en 


h=>t (3-38) 


Modo 2. Durante este modo se abre el interruptor, se invierte el voltaje a través del in- 
ductor y el diodo D, se polariza directamente. Fluye una corriente a través del secundario del trans- 
formador y la energía almacenada en el inductor se regresa a la fuente. Utilizando la ley KVL y 
redefiniendo el origen del tiempo al principio de este modo, la corriente primaria se expresa como 


di , V. 


eh = 3-39 
La dt + a 0 ( ) 
con la condición inicial ¿1(1 = 0) = lo, y podemos despejar la corriente como 
] V; 
i(t) = — aL! +h (3-40) 
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Modo 1 Modo 2. 
(a) Circuito equivalente 


(b) Formas de onda 


Figura 3-13 Circuitos y formas de onda equivalentes. 
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Se puede calcular el tiempo de conducción del diodo D, a partir de la condición ¿1 (+ = £2) = 0 de la 
ecuación (3-40) y es 
= aL lo EX 


ty V 
E 


at; (3-41) 
El modo 2 es válido para 0 € t € t». Al final de este modo en t = t2, toda la energía almacenada en 
el inductor Lm ha sido devuelta a la fuente. Las diversas formas de onda para a = 10/6 correspon- 
dientes a los voltajes aparecen en la figura 3-13b. 


Ejemplo3:S ———— aac Le AS 
Para el circuito de recuperación de la energía de la figura 3-122, la inductancia magnetizante del trans- 
formador es Lm = 250 uH, N: = 10 y N5 = 100. Las inductancias de fuga y la resistencia del transfor- 
mador son despreciables. El voltaje de la fuente es V, = 220 V y no existe corriente inicial en el 
circuito. Si se cierra el interruptor $; durante un tiempo ¢ = 50 ps y después se abre, (a) determine el 
voltaje inverso del diodo Dj, (b) calcule el valor pico de la corriente en el primario, (c) calcule el valor 
pico de la corriente en el secundario, (d) determine el tiempo de conducción del diodo D; y (e) deter- 
mine la energía suministrada por la fuente. 

Solución La relación de vueltas es a = No/N; = 100/10 = 10. 
(a) De la ecuación (3-35), el voltaje inverso del diodo es 


vp = Vil + a) = 


(b) De la ecuación (3-38), el valor pico de la corriente primaria, 


a 30 _ 
h-pü = 220 x 555 = 44 A 
(c) El valor pico de la corriente secundaria lọ= Ip/a = 44/10 = 4.4 A. 
(d) De la ecuación (3-41), el tiempo de conducción del diodo es 
al "m 0 


h v, = 250 x 44 x sar = 500 us 


(e) La energía de fuente, 


ho. t V, 1v? 
w= fud = |" s A 


Utilizando la ecuación (3-38), obtenemos 


W = 0.52413 = 0.5 x 250 x 107% x 44? = 0.242 J = 242 mJ 


3-6 RECTIFICADORES MONOFASICOS DE MEDIA ONDA 


Un rectificador es un circuito que convierte una señal de corriente alterna en una señal unidirec- 
cional, Los diodos se usan extensamente en los rectificadores. Un rectificador monofásico de me- 
dia onda es el tipo más sencillo, pero no se utiliza normalmente en aplicaciones industriales. Sin 
embargo, resulta útil para comprender el principio de la operación de los rectificadores. En la fi- 
gura 3-14a aparece el diagrama de circuito con una carga resistiva. Durante el medio ciclo positi- 
vo del voltaje de entrada, el diodo D, conduce y el voltaje de entrada aparece a través de la carga. 
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EE onm 


Yp 


(a) Diagrama de circuito (b) Formas de onda 


Figura 3-14 Rectificador monofásico de media onda. 


Durante el medio ciclo negativo dcl voltaje de entrada, el diodo está en condición de bloqueo y el 
voltaje de salida es cero. Las formas de onda para los voltajes de entrada y de salida se muestran 
_en la figura 3-14b. 


3-7 PARAMETROS DE RENDIMIENTO 


Aunque el voltaje de salida, tal y como aparece en la figura 3-14b, es cd, es discontinuo y contie- 
ne armónicas. Un rectificador es un procesador de potencia que debé proporcionar una salida de 
cd con una cantidad mínima de contenido armónico. Al mismo tiempo, deberá mantener la co- 
rriente de entrada tan sinusoidal como sca posible y en fase con él voltaje de entrada, de tal forma 
que el factor de potencia esté cercano a la unidad. La calidad del procesamiento de energía de un 
rectificador requiere de la determinación del contenido armónico de la corriente de entrada, del 
voltaje de salida y de la corriente de salida. Utilizaremos las expansiones de la serie de Fourier pa- 
ra encontrar el contenido armónico de voltajes y corrientes. Hay distintos tipos de circuitos de rec- 
tificadores y los rendimientos de un rectificador se evalúan normalmente en función de los 
parámetros siguientes: 


El valor promedio del voltaje de salida (o de carga), Vea 
El valor promedio de la corriente de salida (de carga), Zed 
La salida de potencia en cd, 


Poa = Vealea (3-42) 


El valor medio cuadrático (rms) del voltaje de salida, Vms 
El valor medio cuadrático (rms) de la corriente de salida, /rms 
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La potencia de salida en ca 
Pos = Vimslims (3-43) 


La eficiencia (o relación de rectificación) de un rectificador, que es una cifra de mérito y 
. nos permite comparar la efectividad, se define como 
Pac 


od Pa » no 


El voltaje de salida se puede determinar como formado de dos componentes: (1) el valor cd 
y (2) la componente de ca u ondulatoria. 
El valor efectivo (rms) de la componente de ca del voltaje de salida es 


Vea = Y Pas ES Và (3-45) 
El factor de forma, que es una medida de la forma del voltaje de salida, es 
V, 
FF = = a 
Va (3-46) 


El factor de componente ondulatoria, quc es una medida del contenido de la componente 


ondulatoria, se define como 
RF = Vea 
EE (3-47) 


Sustituyendo la ecuación (3-45) en la (3-47), el factor de la componente ondulatoria se puede ex- 
presar como 


Vrms 7 
RF = (es) == V FF? — 1 (3-48) 
El factor de utilización del transformador se define como 
Pea. 
TUF = 7, (3-49) 


donde V; e 7, son el voltaje y la corriente media cuadrátrica (rms) del secundario del transforma- 
dor, respectivamente. Veamos las formas de onda que se muestran la figura 3-15, donde v, es el 


Y Corriente de entrada 


Voltaje de entrada 


Corriente fundamental 


Figura 3-15 Formas de onda del voltaje y corriente de entrada. 
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voltaje de entrada sinusoidal, i, cs la corriente de entrada instantánea, e isı es el componente fun- 
damental. 

Si ® es el ángulo entre las componentes fundamentales de la corriente y el voltaje de entra- 
da, D se llama el ángulo de desplazamiento. El factor de desplazamiento se define como 


DF = cos $ (3-50) 
El factor armónico de la corriente de entrada se define como 
P- que l LX is 
= 5 5 ES Eon EN -5 
HF El ) =(f 7) -1: (3-51) 


donde f,1 es la componente fundamental de la corriente de entrada Zs. Tanto f,1 como 7; se expre- 
san aquí en valores rms. El factor de potencia de entrada se define como 

Vila 
V4, 


PF = 


L 
cos d = 2a cos $ (3-52) 


A menudo resulta de interés el factor de cresta CF, que resulta una medida de la corriente de 
entrada pico /scpico, en comparación con su valor rms /;, a fin de establecer las especificaciones de 
corriente de pico de dispositivos y componentes. El CF de la corriente de entrada se define me- 
diante 


CF = Lee) (3-53) 
ls 


Notas 

1. El factor armónico HF es una medida de la distorsión de una forma de onda y también se 
conoce como distorsión armónica total (THD). 

2. Si la corriente de entrada 7, es puramente sinusoidal, /,1 = f, y el factor de potencia PF es 
igual al factor de desplazamiento DF. El ángulo de desplazamiento $ se convierte en el án- 
gulo de impedancia 9 = tan" (L/R) en el caso de una carga RL. 

3. El factor de desplazamiento DF a menudo se conoce como el factor de potencia de despla- 
zamiento (DPF). . 

4. Un rectificador ideal debería tener n = 100%, Va = 0, RF = 0, TUF = 1, HF = THD = 0, y 
PF = DPF = 1. 


Ejemplo 3-6 


El rectificador de la figura 3-14a tiene una carga resistiva pura igual a R. Determine (a) la efi- 
ciencia, (b) el factor de forma, (c) el factor de componente ondulatoria, (d) el factor de utiliza- 
ción de transformación, (e) el voltaje inverso pico (PIV) del diodo D, y (f) el valor CF de la 
corriente de entrada. 

Solución El voltaje de salida promedio Vy, se define como 


1 (T 
LEE NETO 
Debemos notar de la figura 3.14b que v; (t) = 0 para 7/2 < t € T. Por lo tanto, tenemos 


1 [72 -yV 
Va = Fh V, sen wt dt = ar (cos 2 — 1) 
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Pero la frecuencia de la fuente es f = 1/1 y œ = 21. f. Por lo tanto, 


Vea = x = 0.318V,, 
(3-54) 
Lac Va = 0318V 
cd = R R 


El valor medio cuadrático (rms) de una forma de onda periódica se define como 


Yn = [ten a) 


Para un voltaje sinusoidal de valor vz()) = V sento! para O < t < T/2, el valor rms del voltaje de 
salida cs 


1 rr 1/2 V 
= |= 2 am UH ons 
Vims f (Vm Sen at) ar| > > = 0.5V,, 
(3-55) 
_ Vins _ 0.5V, 


m 


Ims P R pa R 


De la ecuación (3-42), Pog = (0.318V,,)*/R, y de la ecuación (3-43), Pea = (0.5Vm) IR. 
(a) Do la ecuación (3-44), la eficiencia y = (0.318V m) (0.5 Vin ? = 40.595. 
(b) De la ecuación (3-46), el factor de forma TF = 0.5V,,/0.318V,, = 1.57 es decir 157%. 
(c) De la ecuación (3-48), el factor de componente ondulatoria RF = 4157-1211 es 
decir 121 %. 
(d) El voltaje rms del secundario del transformador es 


pg TUA 
v= ef (7, senor a] = TE = 0.707V (3-56) 
El valor rms de la corriente del secundario del transformador es la misma que la carga: 
ve 
pes 0.5V,, 
R 


La especificación en voltamperios (VA) del transformador, VA = V,/, = 0.707 Vm x 0.5 V, /R. 
De la ecuación (3-49), TUF = P4/(V.1,) = 0.3187/(0.707 x 0.5)= 0.286. 

(e) El voltaje de bloqueo inverso pico PIV = Vm. 

(f) Is(pico) = Vin /R € ls = 0.5V q /R. El factor de cresta CF de la corriente de entrada es CF = 
lsípicoy ls = 1/0.5 = 2. 


Nota. 1/TUF = 1/0.286 = 3.496, lo que significa que el transformador debe ser 3.496 veces 
mayor de lo que tendría que ser para proporcionar energía a partir de un voltaje de ca puro. Este 
rectificador tiene un alto factor de componente ondulatoria, 121%; una eficiencia baja, 40.5%; y 
un TUF pobre, 0.286. Además, el transformador tiene que conducir cd, y esto da como resultado 
un problema de saturación en el núcleo del transformador. 

Veamos el circuito que se muestra en la figura 3-14a con una carga RL tal y como aparece en 
la figura 3-16a. Debido a la carga inductiva, el periodo de conducción del diodo D; se extenderá 
más allá de los 180° hasta que la corriente se haga cero en à: = zx + O. Las formas de onda de la 


Sec. 3-7 Parámetros de rendimientos 55 


7o C981 Ul e HM RARE _—__ _  _____ 


D4 conduce 


(a) Diagrama de circuito (b) Formas de onda 


(c) formas de onda 


Figura 3-16 Rectificador de media onda con carga RL. 


y del voltaje aparecen en la figura 3-16b. Debe hacerse notar que cl vg promedio del inductor es 
cero. 


Vin THO Vin 
Ved = On ii i sen wt d(wt) = on [7cos ot] ^ 
(3-57) 
E fee + 
> cos(m + o] 


La corriente de carga promedio es Zeg = Vea /R. 

De la ecuación (3-57) se puede notar que es posible aumentar el voltaje promedio (y la co- 
rriente) haciendo que © = 0, lo que es posible añadiendo un diodo de marcha libre Dm, tal y como 
aparece en la figura 3-16a con líneas punteadas. El efecto de este diodo es evitar que aparezca un 
voltaje negativo a través de la carga; y como resultado, aumenta la energía magnética almacenada. 
En t = t = r/o, la corriente proveniente de D, se transfiere a Dm, proceso conocido como conmu- 
tación de diodos. En la figura 3-16c se muestran las formas de onda. Dependiendo de la constante 


56 Circuitos de diodos y rectificadores Cap. 3 


de tiempo, la corriente de la carga puede resultar discontinua. Con una carga resistiva, la corriente 
i, será discontinua y continua con una carga muy inductiva. La continuidad de la corriente de çar- 
ga dependerá de su constante de tiempo t = QL/R. 

Si la salida se conecta a una batería, el rectificador se puede utilizar como cargador de bate- 
rías. Esto se muestra cn la figura 3-17a. Para v, > E, el diodo D; conduce. Se puede encontrar el 
ángulo a cuando el diodo inicia la conducción, a partir de la condición 


Vn sena = E 
lo que nos da 
E 
= d— 3-58 
a = sen V; (3-58) 
El diodo D, se desactivará cuando v; < E en 
B=r=0 
21 R Dy 
+ 
~: E 
(a) Circuito 


Vs = Vm Sen ot 


(b) Formas de onda Figura 3-17 Cargador de baterías. 
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La corriente de carga iz, que se muestra en la figura 3-17b, se puede determinar a partir de 


má LA para a < cat < B 


Ejemplo 3-7 

El voltaje de batería de la figura 3-17a es E = 12 V y su capacidad es 100 W-h. La corriente pro- 
medio de carga deberá ser feg = 5 A. El voltaje de entrada primario es V, = 220 V, 60 Hz tenien- 
do el transformador una relación de vueltas n = 2:1. Calcule (a) el ángulo de conducción $ del 
diodo, (b) la resistencia limitadora de corriente R, (c) la especificación de potencia Pp de R, (d) 
el tiempo de carga h en horas, (e) la eficiencia del rectificador m, y (f) el voltaje de pico inverso 
PIV del diodo. = a 
Solución E= 12 V, Vp = 220 V, Vs = Vy, = 120/2 = 60 V, y Vm =V 2 V, =V 2x 60 = 84.85 V. 

(a) De la ecuación (3-58), œ = sen (12/84.85) = 8.13°, o bien 0.1419 rad. B = 180 - 8.13 = 
171.87°. El ángulo de conducción es 6 = B - a = 171.87 — 8.13 = 163.74°. 

(b) La corriente de carga promedio Ieg es 

Tec = E P feinen E dot = is QV, cos æ + 2Ea — mE) 
(3-59) 


1 
= oR (2V4 COS a + 2Ea — TE) 


lo que nos da 


1 
R= Dm (QV, cos a + 2Ea — tE) 


i 


1 
= aE xs (2 x 84.85 x cos 8.13° + 2x 12x 0.1419 — m x 12) = 4.260, 


(c) La corriente rms en la batería Jims es 


1 18 (V,, sen wr — EY 
Es = Qa Ja FE ) dwt) 
1 v? v? 
^O (€ + E?) (m — 2a) + Ea sen 2e — 4V,,E cos a] (3-60) 
= 67.4 


o bien Jims = Y 67.4 = 8.2 A. La especificación de potencia de R es Pp = 8.22 x 4,26 = 286.4 W. 
(d) La potencia entregada Peq a la batería es 
Pog = Elgg = 12x 5 = 60 W 
_ 100 _ 100 _ 


d 2 o IM s "7h 
hPa = 100 o k= B= 1.66 
(e) La eficiencia del rectificador y es 
- Potencia entregada a la batería _ Pea - 60 = 1732% 
potencia de entrada total Poa + PR 60 + 286.4 


(f) El voltaje de pico inverso PIV del diodo es 
PIV = V,, + E 
= 84.85 + 12 = 96,85 V 
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Ejemplo 3-8 


El rectificador monofásico de media onda de la figura 3-14a está conectado a una fuente V, = 
120 V, 60 Hz. Exprese en series de Fourier el voltaje de salida instantáneo vz(#). 

Solución El voltaje de salida del rectificador vr, se puede describir mediante una serie de Fou- 
rier como 


ES 


u(t) = Veg + > (a, scnwt + b, cos wt) 


n-M2, ... 


1 27 


l fr 
Ved = Sg Jo v doD = 2s 1 Vin sen et dwt) = 4 


m 


T 
a, = 1 Jz vi sen nwt dwt) = 1 k V,, sen wt sen not d(wt) 
és 7 J90 A a lo m Á 
Vin 
3 Paran= 1 
0 


para n = 2, 4, 6, ... 


1 27 1 a 
b, = E j U, cos nwt d(ot) = — k Vm sen ot cos nwt d(ot) 
Vin 1 + (-1)" 
mens a para n = 2, 3, 4, ... 
=0 paran = 1 


Sustituyendo a, y bn, el voltaje de salida instántaneo se convierte en 


m Vin Vin 2V m 2V m 2V, 
v, (f) = = + 2 sen wt — m COS 2w1 + (Sar cos def — 350 COS 6«1 +... (3-61) 


donde Vm = V 2 x 120 = 169.7 V y œ = 2p x 60 = 377 rad/s. 


3-8 RECTIFICADORES MONOFASICOS DE ONDA COMPLETA 


En la figura 3-18a aparece un circuito rectificador de onda completa con un transformador de de- 
rivación central. Cada mitad del transformador con un diodo asociado actúa como si fuera un rec- 
tificador de media onda. La salida de un rectificador de onda completa aparece en la figura 3-18b. 
Dado que a través del transformador no fluye corriente directa, no hay problema por saturación en 
el núcleo de este mismo transformador. El voltaje de salida promedio es 


Va = 2 [7 = 2¥m _ : 
asi f Vn sen wt dt = = = 0.6366V, (3-62) 


En vez de utilizar un transformador con toma o derivación central, podemos utilizar cuatro dio- 
dos, como se muestra en la figura 3-19a. Durante el medio ciclo positivo del voltaje de entrada, se 
suministra potencia a la carga a través de los diodos D y D2. Durante el ciclo negativo, los diodos 
D3 y D¿conducirán. La forma de onda del voltaje de salida aparece en la figura 3-19b y es similar 
a la de la figura 3-18b. El voltaje de pico inverso de un diodo es solo Vm. Este circuito se conoce 
como rectificador puente, y es de uso común cn aplicaciones industriales, 
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Vp 


60 


Ve = Vm sen ot 


So 
|- YD2 E -2Vm 


(a) Diagrama de circuito (b) Formas de-onda 


Figura 3-18  Rectificador de onda completa con transformador con derivación central. 


=Vin FE 


Vos. Vos Vor Voz 


{a) Diagrama de circuito (b) Forma de onda 


Figura 3-19  Rectificador puente de onda completa. 


Circuitos de diodos y rectificadores 
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Ejemplo 3-9 E 


Si el rectificador de la figura 3-18a tiene una carga resistiva pura de valor R, determine (a) la efi- 
ciencia, (b) el factor de forma, (c) el factor de componente ondulatoria, (d) el factor de utilización 
del transformador, (e) el voltaje de pico inverso (PIV) del diodo D; y (f) el CF de la corriente de 
entrada. 

Solución De la ecuación (3-62), el voltaje promedio de salida es 


Va = Ku = 0.6366V,, 


y la corriente promedio de carga es 


Vea — 0.6366Vin 


l= qe SR 
El valor rms del voltaje de salida es 
2 (712 1/2 V 
Vims = E f (Vm sen wt) dt| = Us = 0.707V,, 
dod Vims _ 0.707V,, 
rms T R s R 


De la ecuación (3-42), Pog = (0.6366Vn)/R, y de la ecuación (3-43), P, = (0.707V,Y/R. 

(a) De la ecuación (3-44), la eficiencia Y = (0.6366V,,^ 0.707 V m)“ =81% 

(b) De la ecuación (3-46), el factor de forma FF = 0.707V,, /0.6366V,, = 1.11. 

(c) De la ecuación (3-48), el factor de componente ondulatoria RF = V 1.11 -1 = 0.482, o 
bien 48.2%. 

(d) El voltaje rms del secundario del transformador V; = Vin AZ = 0.707Vm. El valor rms 
de la corriente del secundario del transformador /, = 0.5V, /R. La especificación en volts-ampe- 
res (VA) del transformador, VA = 2 V,/, = 2 x 0.707 Vm x 0.5V,,/R. De la ecuación (3-49), 

0.6366? 
TUF = 2x 0.707 X05 = 0.5732 = 57.32% 

(e) El voltaje de bloqueo de pico inverso PIV = 2 Vm 

(E) Is(picoy= Vm/R e ls = 0,707V m /R. El factor de cresta CF de la corriente de entrada es CF 
= Ispicovls = 140.707 = V2. 


Nota. El rendimiento de un rectificador de onda completa representa una mejoría significati- 
va en comparación con el de un rectificador de media onda. 


Ejemplo 3-10 


El rectificador de la figura 3-18a tiene una carga RL, Utilice el método de las series de Fourier 
para obtener expresiones del voltaje de salida vz(Z). 

Solución El voltaje de salida del rectificador puede ser representado por una serie de Fourier 
(misma que se verá en cl apéndice E) de la forma 


vilt) = Va + Ss (a, cos wi + b, sen nwt) 
n=2,4,.,. 
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donde 


1 27 2 T 
Va 73 ib u(t) dwt) = = f V4 Sen wt dwt) = 2 


27 2 frn 
f Ur COS nwt d(ot) = - i; Vin Sen wt cos not dwt) 


Va 5 zi 
m H-2,4,... (n ej Da + D 


5, - lt. i| pail 
a= Jy UL sen nw wt Selo Vin sen wt sen nat dwt) = 0 


Sustituyendo los valores de a, y ba, la expresión del voltaje de salida es 


A” 4Vn 

u(t) m oes 2ot Ser COS 4@t — 357 

Nota. La salida de un rectificador de onda completa contiene sólo armónicas pares. La se- 

gunda armónica es la más dominante y su frecuencia es 2f(= 120 Hz). El voltaje de salida de la 

ecuación (3-63) se puede deducir mediante la multiplicación espectral de la función de conmuta- 
ción, esto queda explicado en el apéndice C. 


Ejemplo 3-11 


Un rectificador puente monofásico, que alimenta una carga inductiva muy alta, como sería un 
motor de cd, aparece en la figura 3-20a. La relación de vueltas del transformador es la unidad. La 
carga es tal que el motor utiliza una corriente de armadura libre de oscilaciones J, tal y como 


COS bwt =>> (3-63) 


Vs 


ot 


(a) Diagrama de circuito (b) Formas de onda 


Figura 3-20  Rectificador puente de onda completa con carga de motor cd. 
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aparece en la figura 3-20b. Determine (a) el factor arménico HF de la corriente de entrada y (b) 
el factor de potencia de entrada PF del rectificador. 
Solución Normalmente, un motor de cd es altamente inductivo y actúa como un filtro en la re- 
ducción de la corriente de componente ondulatoria de la carga. 

(a) Las formas de onda de la corriente y del voltaje de entrada del rectificador aparecen en 
la figura 3-20b. La corriente de entrada se puede expresar en una serie de Fourier, como 


AO = Ka t 9, (a, cos not + b, sen nat) 
REI. 


donde 


l fm, ] fr 
lee = 3z [7 i0 don = z= |, 1, don = 0 


D fr. 2 [n 

dy = = i. iit) cos not dior) = = f lu COS nwt dwt) = 0 
lr. 2 f7 

be E I ilt sen not dlat) = = f la sen nwt dwt) = ah. 


Sustituyendo los valores de a, y bn, la expresión correspondiente a la corriente de entrada es 


Al, pe wt ¿Sen 3wt sen Swt Pos .) » (3-64) 


iO) = -7 CT 3 5 


El valor rms de la componente fundamental de la corriente de entrada es 


El valor rms de la corriente de entrada es 


AN 
De la ecuación (3-51), 


1 \2 12 
HF = THD = (<=) = T = 0.4843 o 48.4396 


(b) El ángulo de desplazamiento 6 = 0 y el factor de desplazamiento DF = cos $ = 1. De la 
ecuación (3-52), el factor de potencia PF = (/,1/7,)cos $ = 0.90 (en atraso). 
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Con una carga resistiva, la corriente de carga tiene una forma idéntica al voltaje de salida. En la prác- 
tica, la mayor parte de las cargas son en cierta cantidad inductivas, la corriente de carga depende de 
los valores de la resistencia de carga R y de la inductancia de carga L. Esto aparece en la figura 3-21a. 
Se añade una batería de voltaje E para poder desarrollar ecuaciones de tipo general. Si el voltaje de 
entrada es v, = Vm sen wt = Y 2 V, sen wr, la corriente de carga i, se puede deducir de 


di, 


ur Ri + E= V32 V, sen wt 


L 
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2x ot 


D0------8 


nm n40 21 ot 
(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 3-21 Rectificador de puente completo con carga RL. 


que tiene una solución de la forma 


ip = 


as sen(ot — 9) + A e RD — 5 (3-65) 


donde la impedancia de la carga Z = [R? + (LAA, y el ángulo de impedancia 0 = tan (OL/R). 


Caso 1: corriente de carga continua. La constante A; en la ecuación (3-65) se pue- 
de determinar a partir de la condición: en ot = m, ij, = fi. 


A = (n, + s - we sen e) BID) 
Si sustituimos de Ay en la ecuación (3-65), obtenemos 
V, E V2V, 
: i = aes *sen(wt — 0) + (n tg 7; sen e) eR Linia- 


Bajo una condición de régimen permanente, iz (wt = 0) = i,(wt = r). Esto significa que, ¿¿(wt = 0) 
= /;. Aplicando esta condición, obtenemos el valor de 7} como . 


V2 Vs tbe eee!) 


I Z NO Rm R para /, = 0 (3-66) 


el cual, después de sustituirse en la ecuación (3-66) y de simplificarse, nos da 


pa ad) (œt — 0) + 2 (RIL) 
1 = 72 |sen(w ) + TVs 6 e x: 


paaQ< orsne i, 20 


aa] ty 


(3-67) 
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La corriente rms del diodo se puede encontrar de la ecuación (3-67) como 
Jif, r 
L- 5E F i don 


y entonces, la corriente rms de salida se puede determinar mediante la combinación de las corrien- 
tes rms de cada diodo como 


Im = U2 + BY = VO I, 
También se puede encontrar la corriente promedio del diodo a partir de la ecuación (3-67) como 
I fr. 
Ly = on i} ig dwt) 


Caso 2: corriente de carga discontinua. La corriente de carga fluye sólo durante el 
período & «t < b. Los diodos empiezan a conducir en wt = a, dado por 


“ict 
a = sen"! — 


Vin 
En of = o, ij (9T) = 0 y la ecuación (3-65) nos da 
E v2v, 
zm 5 as ARIL Kalo) 
Aj E Z sen(a 6) e 


que, después de sustituirse en la ecuación (3-65), proporciona la corriente de carga 


E v2v, 
R Z 


sen(& — e e Rial (3-68) 


En wt = D, la corriente cac a cero, c ¿¿(w7 = B) =0. Esto es 


V2 V, E V2Y, 
7 seng - 0) + |Z - 7 


senía = e| e RINA Bs =0 


B se puede determinar de esta ecuación trascendental mediante un método de solución iterativo 
(prueba y error), que se analiza en la sección 6-5. Inicie con B = 0, e incremente su valor en canti- 
dades muy pequeñas, hasta que el lado izquierdo de esta ccuación se convierta en cero. 

La corriente rms del diodo se puede encontrar a partir de la ccuación (3-68) como 


1 B : 12 
is > f ü ton 


La corriente promedio del diodo también sc puede encontrar a partir de la ecuación (3-68) como 


1 fa. 
LE F i, dot) 


Ejemplo 3-12 * 
El rectificador de onda completa monofásico de la figura 3-21a tiene L = 6.5 mH, R = 2.5 Q, y E= 
10 V. El voltaje de entrada es V, 2 120 V a 60 Hz. (a) Determine (1) la corriente de carga en régi- 
men permanente /; en wr = 0, (2) la corriente promedio del diodo /4, (3) la corriente rms del diodo 
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I, y (4) la corriente rms de salida / ans. (b) Utilice PSpice para graficar la corriente de salida instantá- 
nea ir, Suponga los parámetros de diodo IS = 2.22E-15, BV = 1800 V. 
Solución No se sabe si la corriente de carga es continua o discontinua. Supongamos que la co- 
rriente de carga es continua y procedamos con la solución. Si la hipótesis no es correcta, la co- 
rriente de carga será cero y entonces pasaremos al caso discontinuo correspondiente, 

(a) R = 2.5 Q, L = 65 mH, f = 60 Hz, w = 2x x 60 = 377 rad/s, V, = 120 V, Z = [R? + 
(aL? %= 3.5 Q y 0 = tan (@L/R) = 44.432, 


(1) La corriente de carga en régimen permanente en wf = 0, /; = 32.8 A. Dado que 71 > 0, la 
corriente de carga es continua y la hipótesis es correcta. 


(2) La integración numérica de i, de la ecuación (3-67) nos da una corriente promedio de dio- 
do /g= 19.61 A. 


3) Mediante la integración numérica de il entre los límites (mí = 0 y zt, obtenemos la corriente 
8 y 
rms del diodo /, = 28.5 A. 


(4) La corriente rms de salida [ms = VZ 1,2 V 2 x 28.50 = 40.3 A. 


Notas 


i. Ip tiene un valor mínimo de 25.2 A en «x = 25.5? y un valor máximo de 51.46 A en wt = 
125.25*. Ir, se convierte en 27.41 A en Of = 0 y en 48.2 A en wt = 6 + T. Por lo tanto, el 
valor máximo de /;, ocurre aproximadamente en (mí = 0. 


2. La conmutación de los diodos hacc que las ecuaciones de las corrientes sean no lineales. 
Un método numérico de solución de las corrientes de diodo es más eficaz que las técnicas 
clásicas. Para resolver en función de /;, la e /, se utiliza un programa de computadora que 
hace uso de la integración numérica. Se recomienda a los estudiantes que verifiquen los re- 
sultados de este ejemplo y que valoricen la utilidad de la solución numérica, especialmente 
en la resolución de ecuaciones no lineales de circuitos de diodos. 


(b) El rectificador puente monofásico para la simulación PSpice aparece en la figura 3-22. 
La lista de archivo de circuito es como sigue: 


Example 3-12 Single-Phase Bridge Rectifier with RL load 


VS 1 0 SIN (0 169.7V 60H2) 

L 2 3 6.5MH 

R 3 4 2.5 

VX 4 5 Dc 10v ; Voltaje source to measure Lhe output current 
D1 l 2 DMOD ; Diode Model 

D2 5 0 DMOD 

D3 0 2 DMOD 

D4 5 1 DMOD 

«MODEL DMOD  D(15=2.22E-15 BV-1800V) ; Diode model parameters 
- TRAN 1US 32MS 16.667MS ; Transient analysis 
«PROBE ; Graphics postprocessor 
«END 


La graficación PSpice de la corriente de salida instantánea iz se muestra en la figura 3-23, 
que da /, = 31.83 A. 
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Figura 3-22  Rectificador puente 
4 monofásico para simulación de PSpice 


mple 3-12 Single-Phase Bridge-Rectifier a with R-L load 
rig 07/17/92 15 5247 ? Temperature: 27.0 


Date/Time run: 


Ep am ; ps 
24ms 26ms 28ms 30ms 32ms 


Time 2. 747m, E 
16.667m, 31.824 


5.0800m 18.355 


Figura 3-23 Graficas de PSpice para el ejemplo 3-12. 


3-10 RECTIFICADORES MULTIFASE EN ESTRELLA 


Hemos visto en la ecuación (3-62) que cl voltaje promedio de salida que se podría obtener de los 
rectificadores de onda completa monofásicos es 0.6366'V,. Estos rectificadores se utilizan en 
aplicaciones hasta un nivcl de potencia dc 15 kW. Para salidas de potencia mayores, se utilizan 
los rectificadores trifásicos y multifásicos. Las series de Fourier de los voltajes de salida dados 
por la ecuación (3-63) indican que las salidas contienen armónicas, la frecuencia de la componen- 
te fundamental es el doble de la frecuencia de la fuente (2f). En la práctica es común utilizar un 


A A A 
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filtro para reducir el nivel de armónicas en la carga; el tamaño del filtro se reduce con el aumento 
de la frecuencia de las armónicas. Además de la mayor salida de potencia de los rectificadores 
multifase, también aumenta la frecuencia fundamental de las armónicas y resulta q veces la fre- 
cuencia fuente (qf). Este rectificador se conoce como un rectificador estrella. 
; El circuito rectificador de la figura 3-18a se puede extender a varias fases mediante embobi- 
nados multifase en el secundario del transformador, tal y como se muestra en la figura 3-24a. Este 
_circuito se puede considerar como q rectificadores monofásicos de media onda y es del tipo de 
media onda. El diodo de orden k conducirá durante el periodo cuando el voltaje de la fase k sea 
mayor que el de las demás fases. Las formas de onda para voltajes y corrientes aparecen en la fi- 
gura 3-24b. El período de conducción de cada diodo es 21/q. 
De la figura 3-24b se puede notar que la corriente que fluye a través del embobinado secun- 
dario es unidireccional y contiene una componente de cd. Sólo el embobinado secundario lleva 
corriente en un momento determinado y, como resultado, el primario debe estar conectado en del- 


V2 = Vm sen cot 


(b) Formas de ondas 


Figura 3-24 Rectificadores multifase. 
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ta, a fin de eliminar la componente de'cd del lado de la entrada del transformador. Esto minimiza 
el contenido armónico de la corriente de línea primaria. 

Si suponemos una onda coseno desde t/q hasta 2x/q, el voltaje promedio de salida para un 
rectificador de q fases está dado por 


2 fm 
Vea ÉS Vm COS wi Hat) = V, 4 sen 7 (3-69) 


5 277/q Jo T 


» 2 nig 2 E ý 
Vims = La f V, cos? wt dat) 


-y sd my 
= Vn [st (E + 5 sen“) 


(3-70) 


Si la carga es resistiva pura, la corriente de pico a través del diodo es /,, = Vin /R pudiéndose encontrar 
el valor rms de la corriente del diodo (o de una corriente secundaria de transformador) como 


2 m4 > : 1/2 
[, = |= S I5 cos? wl dion | 
(3-71) 


=] I (t l sen 22) |" = Vow 
^" 2 q/| .R 


Ejemplo 3-13 
Un rectificador trifásico en estrella tiene una carga puramente resistiva con R ohms. Determine 
(a) la eficiencia, (b) el factor de forma, (c) el factor de componente ondulatoria, (d) el factor de 
utilización del transformador, (e) cl voltaje de pico inverso PIV de cada diodo (f) la corriente pi- 
co a través del diodo, si el rectificador entrega lac = 30 A a un voltaje de salida de Vg, = 140 V. 
Solución Para un rectificador trifásico q = 3 en las ecuaciones (3-69), (3-70) y (3-71). 

(a) De la ecuación (3-69), Veg = 0.827 Vin € leg = 0.827 Vin /R. De la ecuación (3-70), Vims = 
0.84068 Vm € Ims = 0.84068 Vm /R. De la ecuación (3-42), Ped = (0.827 V, Y!/R, de la ecuación (3-43), 
Paz (0.84068V,,)/R y de la ecuación (3-44) la eficiencia 

0.827V,,)? 
m= Gra Fao 

(b) De la ecuación (3-46), el factor de forma FF = 0.84068/0.827 = 1.0165, o bien 
101.65%. 

(c) De la ecuación (3-48), el factor de componente ondulatoria RF = Y 1.0165? - 1 = 
0.1824 = 18.24%. 

(d) De la ecuación (3-56), cl voltaje rms del secundario del transformador, V, = 0.707 Vin. 
De la ecuación (3-71), la corriente rms del secundario del transformador, 


1, = 0.48541, = fs 
La especificación en volts-amperes (VA) del transformador para q = 3 es 


VA = 3V,L, = 3 x 0707V,, x 0.8592 Vii 


R 
De la ecuación (3-49) z 0.827? n 
TUF = 430307 x 0.4854 OO 
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(e) El voltaje de pico inverso de cada diodo es igual al valor pico del voltaje linea a línea en 
el secundario. En el apéndice A se analizan los circuitos trifásicos. El voltaje línea a línea es V3 
veces el voltaje de fase y, por lo tanto, PIV = V3 Vin. 

(f) La corriente promedio a través de cada diodo es 

2 fr 1 T 
l= 2a lo Im cos wt dat) = Inm ; Sen A (3-72) 
Para q = 3, l4 = 0.27571,,. La corriente promedio a través de cada diodo es /g = 30/3 = 10 A dan- 
do esto la corriente pico como Im = 10/0.2757 = 36.27 A. 


A ————————————— ÀJ" 
(a) Exprese el voltaje de salida del rectificador de q fases de la figura 3-24a en series de Fourier. 
(b) Si q = 6, Vm = 170 V, y la frecuencia de alimentación es f = 60 Hz, determine el valor rms de 
la armónica dominante y su frecuencia. 
Solución (a) Las formas de onda para q pulsos se muestran en la figura 3-24b, siendo la fre- 
cuencia de salida q veces la componente fundamental (gf). Para encontrar las constantes de la 
serie de Fourier, integremos desde —1t/q hasta 1t/q donde las constantes son 


b, = 0 


] fra, 
a, == Í Vin COS ct COS nwt dwt) 
miq -riq 


2 QV [ette = Iyr/q] , sen[(n + Del 
T n=l i ntl 


_ gVa (n + D)senl(n ~ Iym/gl + (n — Dsen[(n + 1)7/g] 
EE m-1 


Después de simplificar y usar las relaciones trigonométricas, obtenemos 


sen(A + B) = sen A cos B + cos A sen B 


y 
seníA — B) = sen A cos B — cos AsenB 
obtenemos 
2qV,, nT T nT T 
an — AE, In Sen — cos — — cos —- sen- (3-73) 
m(n? — 1) q q q q 


En el caso del rectificador con q pulsos por ciclo, las armónicas del voltaje de salida son: la de 
orden q, la de orden 2q, la de orden 34, la de orden 4q, la ecuación (3-73) es válida para n = 0, 
1q, 2q, 3q. El término seno(nt/q) = sen T= 0 y la ecuación (3-73) se convierte 


la componente en cd se encuentra haciendo que 7 = () y es 


T 


a (3-74) 


: ao 
Va = 2 = Vm 2 sen 


que es el mismo que el de la ecuación (3-69). La serie de Fourier del voltaje de salida vz se ex- 
presa como 
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* 


ay ‘a 
u(y — — + *€ Uy COS Hort 


aqq... 
Sustituyendo el valor de a,, obtenemos 
dom G 2 nm 

Uu = Va —sen— |I- 7 COS — COS nwt 3-75 
L n T q ( cee m lj] q Ho ) ( ) 

(b) Para q = 6, el voltaje de salida se expresa como 
u(t) = 0.9549V, (1 -F E cos bwt ~ 2 cos I2uf ^ *- J (3-76 
í m 3s 0°" 143 9 


La sexta armónica es la dominante. El valor rms de un voltaje sinusoidal es 1/V 2 veces su mag- 
nitud de pico, y el rms de la sexta armónica es Vg = 0.9549 Vm x 2/(35 x Y 2) = 6.56 A siendo su 
frecuencia fe = 6f = 360 Hz. 


3-11 RECTIFICADORES TRIFASICOS EN PUENTE 


Un rectificador trifásico en puente como el que se muestra en la figura 3-25 es de uso común en 
aplicaciones de alta energía. Este es un rectificador de onda completa. Puede operar sin o con 
transformador y genera componentes ondulatorias de seis pulsos en el voltaje de salida. Los dio- 
dos están numerados en orden de secuencia de conducción, cada uno de ellos conduce durante 
120°. La secuencia de la conducción de los diodos es 12, 23, 34, 45, 56 y 61. El par de diodos co- 
nectados entre cl par dc líncas de alimentación que tengan la diferencia de potencial instantáneo 
más alto de línea a línea serán los que conduzcan. En una fuente conectada en estrella trifásica el 
voltaje de línea a linca es V3 veces el voltaje de fase, Las formas de onda y los tiempos de con- 
ducción de los diodos aparecen en la figura 3-26. 
El voltaje promedio de salida se ericuentra a partir de 


Vea = EL JN va Vin cos wt dwt) 
ae (3-77) 
ELOTE TA 
T 
Primario Secundario lor i 


a 
b 
c 
Figura 3-25  Rectificador puente trifásico, 
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Diodos: p. 56 OS uo A 1 088 96 soe IR] 


activados 


2n mM 


wla 
a 


Figura 3-26 Formas de onda y tiempos de conducción de los diodos. 


donde V,, es el voltaje de fase pico. El voltaje rms de salida es 
2 ni6 S 1/2 
Vas = [sare [7 3V cos? wt dto] 
m (3-78) 
12 
= (5+ 2 Vn = 1.6554V,, 
2 4m 
Si la carga es puramente resistiva, la corriente pico a través de un diodo es Im = V3 Vm/R y el va- 
lor rms de la corriente del diodo es 


» )2 
lL = E i i: H, cos? wt in| 
2a J0 


4 sen 2)" 63-79) 


i 

s 
pum 
ce 
AE 
ala 

+ 
r3 


= 0.55181, - 
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el valor rms de la corriente secundaria del transformador, es 


_ [8 fm, ; y 
l= E I IH, cos? wt dan 


wn [2 (E + 120)" 
= In |2 (F + 5 sen =) (3-80) 
= 0.78041, 


donde /,, es la corriente de linea pico en el secundario. 


Ejemplo 3-15 


Un rectificador trifásico en puente tiene una carga puramente resistiva de valor R. Determine (a) 
la eficiencia, (b) el factor de forma, (c) el factor de componente ondulatoria, (d) el factor de utili- 
zación del transformador, (e) el voltaje de pico inverso (PIV) de cada diodo y (f) la corriente pi- 
co a través de un diodo, El rectificador entrega feg = 60 A a un voltaje de salida de Vig = 280.7 V 
la frecuencia de la fuente es 60 Hz. 

Solución (a) De la ecuación (3-77), Ves = 1.654 Vm e leg = 1.654V,, /R. De la ecuación (3-78), 
Vans = 1.6554 Vm € Ims = 1.6554 Vi /R. De la ecuación (3-42), Pea = (1 654V m) /R, de la ecuación 
(3-43), Poa = (1.6554V,)/R, y de la ecuación (3-44) la eficiencia es 


| (1.654V n} 
N = (1,6554V,,)2 


(b) De la ccuación (3-46), cl factor de forma FF = 1.6554/1.654 = 1.0008 = 100.08%. 
(c) De la ecuación (3-48), el factor de componente ondulatoria RF = Y 1.0008? —1 = 0.04 = 4%. 
(d) De la ecuación (3-57), el voltaje rms del secundario del transformador, cdV, = 
0,707 Vm- 
De la ecuación (3-80), la corriente rms del secundario del transformador es 


= 99.83% 


I, = 0.78041, = 0.7804 x V3 u 


La especificación en volt-amperes dcl transformador es 


Vm 


VA = 3V,1, 2 3 x 0.707V,, x 0.7804 x V3 5 
De la ecuación (3-49) 
2 
TUF = ph Aa = 0.9542 
3 x V3 x 0.707 x 0.7804 


(e) De la ecuación (3-77), el voltaje de línea pico a neutro es Vm = 280.7/1.654 = 169.7 V. 
El voltaje de pico inverso de cada diodo es igual al valor pico del voltaje en el secundario de lí- 
nea a línea, PIV = V3 Vm = V3 x 169.7 = 293.9 V. 

(f) La corriente promedio a través de cada diodo es 


4 [rs 2 
L= i [T In cos ot dto) = Ip “sen = 031831, 


La corriente promedio a través de cada diodo es /4 = 60/3 = 20 A, y por lo tanto la corriente pico 
es Im = 20/0.3183 = 62.83 A. 


Nota. Este rectificador tiene un rendimiento considerablemente mayor que el rectificador 
multifase de la figura 3-24 con seis pulsos. 
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3-12 RECTIFICADOR TRIFASICO EN PUENTE CON CARGA AL 


Se pueden aplicar las ccuaciones que se han deducido en la sección 3-9 para determinar la co- 
rriente de carga de un rectificador trifásico con carga AL (similar al de la figura 3-17a). De la figu- 
ra 3-26 se puede notar que cl voltaje de salida se convierte en 


27 
3 


lA 


wot <= 


T 
Uub = V2 Vab sen ot para 3 


donde Va, es el voltaje rms de entrada de línea a línea. La corriente de carga ij, se puede encontrar 


a partir de 
L% + Ri, + E = V2 Va sen wt 
que tiene una solución de la forma 
ip- um sen(wt — 6) + A,e- I — z (3-81) 


donde la impedancia de carga Z = [R + (aL y el ángulo de impedancia de la carga es 0 = 
tan (oL/R). La constante A; de la ecuación (3-81) se puede determinar a partir de la condición: 
en Qt = 1/3, ij = fi. 


T 
=m e)| ERIL) 


La sustitución dc A, cn la ecuación (3-81) da como resultado 


E V2 Ve i 
ps Ms sen(wt — 6) + n ERT — M E = e) RIL nls) (3-82) 


En condición de estado permanente, i; («t = 21/3) = ¿(Or = 1/3). Esto significa que ij (tt = 21/3) = 
Ii. Aplicando esta condición obtenemos cl valor de /; como 


_ V2 Vasen (27/3 — 0) — senírr/3 — 8)e-tisto _E 


h Z ] — e-(R/LN Be) R para /, = 0 (3-83) 


que, después de sustituirse en la ecuación (3-82) y simplificarse, nos da 


_ V2 Var | sen(27/3 — 8) — sen(m/3 — 6) 


n sen(wt — 0) + emo 


| — €ARIL IT 


$ E para 7/3 Swi = 27/3 e ij 20 (3-84) 


La corriente rms dcl diodo se puede determinar a partir de la ecuación (3-84) como 


2 fa, va 
= = | ip dien) | 


ní3 
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y entonces la corriente rms de salida se puede determinar combinando las corrientes rms de cada 
diodo como 


Lad 4 AS VG L, 
La corriente promedio de cada diodo también se puede encontrar a partir de la ecuación (3-84) como 


2 fama. 
=>). i dion 


TT 


Ejemplo 3-16 * 


El rectificador de onda completa trifásico de la figura 3-25a tiene una carga de L = 1.5 mH, R 2 2.5 Q 
y E = 10 V. El voltaje de entrada de línea a línea es Vap = 208 V, 60 Hz. (a) Determine (1) la corriente 
de carga en régimen permanente / en (01 = 1/3, (2) la corriente promedio del diodo J4, (3) la corriente 
rms del diodo /,, (4) la corriente rms de salida Ips. (b) Utilice PSpice para graficar la corriente instan- 
linea de salida ir. Suponga los parámetros de diodo IS = 2.22E-15, BV = 1800 V. 

Solución (a) R -2.5 Q, L = 1.5 mH, f = 60 Hz, o = 27 x 60 = 377 rad/s, Vas = 208 V, Z = [R 
+ (oLY]? = 2.56 Q, y 0 = tan (OL/R) = 12.74°. 


(1) La corriente de carga en régimen permanente en Qf = 7/3, f; = 105.85 A. 

(2) La integración numérica de iz, en la ecuación (3-84) da la corriente promedio del diodo co- 
mo [/¿= 36.27 A. Dado de que J; > 0, la corriente de carga es continua. 

(3) Mediante la integración numérica de if entre los límites wt = 1/3 y 27/3, obtenemos la co- 
rriente rms del diodo, como /, = 62.71 A. 

(4) La corriente rms de salida [mms = V 31, = V 3 x 62.71 = 108.62 A. 
(b) El rectificador trifásico en puente para la simulación PSpice aparece en la figura 3-27. 

La lista del archivo de circuito es como sigue: 


Example 3-16 Three Phase Bridge Rectifier With RL load 


VAN 8 0 SIN (0 169.7V 60HZ) 

VBN 0 SIN (0 169.7V 60HZ 0 0 120DEG) 

VCN 3 0 SIN (0 169.7V 60HZ 0 0 120DEG) 

L 6 7 1.5MH 

R 4 6 2.5 

VX 7 5 DC 10V ; Voltaje source to measure the output current 
VY 8 1 DC OV ; Voltaje source to measure the input current 
D1 1 4 DMOD ; Diode model 

D3 2 4 DMOD 

D5 3 4 DMOD 

D2 5 3 DMOD 

n4 5 1 DMOD 

D6 5 2 DMOD 

. MODEL DMOD D (IS-2.22E-15  BV-1800V) ; Diode model parameters 
- TRAN 10US 25MS 16.667MS 10US ; Transient analysis 
.PROBE ; Graphics postprocessor 
-options ITL5=0 abstol = 1.000n reltol = .01 vntol = 1.000m 

- END 


La graficación PSpice de la corriente instantánea de salida iz, se muestra en la figura 3-28 
que nos da /; = 104.89 A. 
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Figura 3-27 Rectificador trifásico en puente para la simulación PSpice. 


Example 3-16 Three-Phase Bridge Rectifier with AL load 
Date/Time run: 07/1 


112A 


7/92 1& 02: 36 Temperature: 27.0 


1084 


240Y ar  __— AY AAAAMFHLA ——_  _ > 
Bn jns 18ms 19ms 20ms 2ims 22ms 23ms e4ms  e5ms 
oV (4, 7 

Time 


= . bom, 
C2 = 19,892m 


gif= -1.8300m 


Figura 3-28  Graficación PSpice para el ejemplo 3-16. 


3-13 DISENO DE CIRCUITOS RECTIFICADORES 


El diseño de un rectificador significa determinar las especificaciones de los diodos semiconductores. 
Las especificaciones de los diodos se llenan normalmente en términos de la corriente promedio, la 
corriente rms, la corriente pico y el voltaje de pico inverso. No existen procedimientos estándar para 
el diseño, pero es necesario determinar las formas de la corriente y del voltaje del diodo. 
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VL Vo ER vt 


(a) (b) 


Figura 3-29 Filtros de corriente directa. 


Li 


* 


Vs = Vo sent C Rectificador 


Figura.3-30 Filtros de corriente altema. 


En las ecuaciones (3-61), (3-63) y (3-76) hemos notado que la salida de los rectificadores 
contiene armónicas, Se pueden utilizar filtros para suavizar la salida de voltaje en cd del rectifica- 
dor, que se conocen como filtros de cd. Los filtros de cd normalmente son de tipo L, C y LC, tal y 
como se muestra en la figura 3-29. Debido a la acción de rectificación, la corriente de entrada del 
rectificador también contiene armónicas, para eliminar algunas de las armónicas del sistema de 
alimentación de energía se utiliza un filtro.de ca. El filtro de ca es, por lo regular, de tipo LC, tal y 
como se muestra en la figura 3-30. Normalmente, es necesario determinar las magnitudes y las 
frecuencias de las armónicas para el disefio del filtro. Mediante ejemplos se explican los pasos ne- 
cesarios en el disefio de rectificadores y filtros. 


Ejemplo 3-17 


Un rectificador trifásico en puente alimenta una carga altamente inductiva, de tal forma que la 
corriente promedio de carga es /,g = 60 A, el contenido de las componentes ondulatorias es des- 
preciable. Determine las especificaciones de los diodos, si el voltaje de línea a neutro de la ali- 
mentación, conectada en estrella, es 120 V a 60 Hz. 

Solución Las corrientes a través de los diodos aparecen en la figura 3-31. La corriente prome- 
dio de un diodo /4 = 60/3 = 20 A. La corriente rms es 


-ifp l-&- 
L= [+ jn dto] - Te 53464A 


El voltaje de pico inverso, PIV =V3 Vm = V3 x V2 x 120 = 294 V. 


Nota. El factor de V2 se utiliza para convertir el valor de rms a valor pico. 


Ejemplo 3-18 


La corriente a través de un diodo aparece en la figura 3-32. Determine (a) la corriente rms y (b) 
la corriente promedio del diodo, si t; = 100 pus, t = 350 ps, t3 = 500 ps, f = 250 Hz, f; =$ kHz, 
1 =450A ef¿=150A. 
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Figura 3-31 Corriente a través de los diodos. 


Solución (a) El valor rms se define como 


fp 2 lfp l 
je E [i Gn sen wst}? de + ah Had 


(3-85) 
= (7, + 15 
donde à = 2nf, = 31,415.93 rad/s, t; = m/w, = 100 ms, y T = 1/f. 
12 
s ls y Ün sen ast? 21 = In va 
(3-86) 
= 50.31 A 
y 
] fn 2 
In = e La di) = Vig - i) 
2 
(3-87) 


= 29.05 A 


i, = Imsen wet 


t 
ty ta t; T T+t, 


cM ae 1 e rc 


Figura 3-32 Forma de onda de corriente 
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Sustituyendo las ecuaciones (3-86) y (3-87) en la ecuación (3-85), el valor rms es 


fs [Ez infty D E A ro” 


(3-88) 
= ($0.31? + 29.05?) = 58.09 A 
(b) La corriente promedio se encuentra a partir de 
EL P n (n sen wt) dt + an Ta a 
= la + In 
donde 

la 7 7 J, osenast) di = EL (3-89) 

] fr 
= T f: La dt = LS =h) (3-90) 


Por lo tanto, la corriente promedio se convicrte en 


hs tod Lf(ts ~ 5) = 7.16 + 5.63 = 12.79 A 


Ejemplo 3-19 


El rectificador monofásico en puente está alimentado de una fuente a 12 V, 60 Hz. La resistencia 
de carga es R = 500 Q, Calcule el valor de un inductor en serie que limitará la corriente rms de 
componente ondulatoria /., a menos del 5% de Fea- 

Solución | La impedancia de carga 


= R + final) = VR? F (naL) [bx (3-91) 
y 
8, = tan”! mo (3-92) 


y la corriente instantánea es 


LO 7 la — -e TAL E cos(2wt — 07) + — : z cos(dot — 064). . 3 (3-93) 
donde 
RAE 
d R TR 
La ecuación (3-93) da el valor rms de la corriente de componente ondulatoria como 
2 2 2 2 
a a (is) + 


Considerando únicamente la armónica de orden más bajo (7 = 2), tenemos 


TEETE. 
“Via VREF QuL) 3 
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Usando el valor de /¿¿ y después de simplificar, el factor de componente ondulatoria es 


I 
RE == = 94714 —. 0.05 


ka VI+ QoLIRY 
Para R = 500 Q y f = 60 Hz, el valor de inductancia se obtiene como 0.4714? = 0.05? [1 * (4x 
60x 11/5005] y esto da un valor de L = 6.22 H. 

De la ecuación (3-93) podemos notar que una inductancia en la carga ofrece una alta impe- 
dancia para las corrientes armónicas y actúa como filtro para reducirlas. Sin embargo, esta induc- 
tancia introduce un retraso de la corriente de carga con respecto al voltaje de entrada; en el caso 
de un rectificador de media onda monofásico, se requiere de un diodo de marcha libre para per- 
mitir una trayectoria para esta corriente inductiva. 


Ejemplo 3-20 


80 


Un rectificador monofásico en puente es alimentado a partir de una fuente de 120 V 60 Hz. La 
resistencia de la carga es R = 500 (2. (a) Diseñe un filtro C, de tal forma que el factor de compo- 
nente ondulatoria del voltaje de salida sea menor de 596. (b) Con el valor del capacitor C de la 
parte (a), calcule el voltaje promedio de la carga Ved- 
Solución Cuando el voltaje instantáneo v; de la figura 3-33 es más alto que el voltaje instantá- 
neo del capacitor ve, los diodos (D; y Dz o D3 y D4) conducen; entonces el capacitor se carga de 
la alimentación. Si el voltaje instantáneo de alimentación v, baja por debajo del voltaje instantá- 
neo del capacitor ve, los diodos (D; y D2 o D3 y Da) tienen polarización negativa y el capacitor 
C, descarga a través de la resistencia de carga R. El voltaje del capacitor v; varía entre un míni- 
mo Ve(mín) y un máximo Ve(máx) Esto se muestra en la figura 3-33b. 

Supongamos que f¡ es el tiempo de carga y que t2 es el tiempo de descarga del capacitor 
C,. El circuito equivalente durante la carga se muestra en la figura 3-33c. El capacitor se carga 
prácticamente en forma instantánea al voltaje de alimentación vs. El capacitor C, será cargado al 
voltaje pico de alimentación Vm, de tal forma que v¿(t = 4) = Vm En la figura 3-33d se muestra 
el circuito equivalente durante la descarga. El capacitor se descarga en forma exponencial a tra- 
vés de R. 


Ej i, dt + vdt = 0) + Ri, = 0 
que, con la condición inicial de v(t = 0) = Vm, da la corriente de descarga como 


So Vin e IRC. 
Ip — R 


El voltaje de salida (o del capacitor) v; durante el período de descarga se puede determinar a par- 
tir de 


vu) = Ri, = V 07 RC. 
El voltaje de componente ondulatoria de pico a pico Vip») se puede encontrar a partir de 
Vip) T v(t = tı) T u(t = h) =, Vin = Vine RC = Vint AT e trRC)) (3-94) 


dado que e” = 1 — x, la ecuación (3-94) se puede simplificar a 


ta ) Vt 2 Vin 


RC. RC, YRC, 


Por lo tanto, el voltaje promedio de carga Vea está dado por 


Vao = Val 1 + 


V, V, 
= — p _ _ nm 5 
Vea Vin 2 Vin 4fR C, G 95) 
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(a) Modelo de circuito 


Vr 


(b) Formas de onda para el rectificador de onda completa 


Di D2 


Vs + 


c) Carga (d) Descarga 


Figura 3-33 Rectificador puente monofásico con filtro C. 


Por lo tanio, el voltaje de componente ondulatoria de salida en valor rms Vea se puede encontrar 
en forma aproximada a partir de 


V. = V npp) z% Va 
* 2V2 4V2fÍRC, 
Y el factor de componente ondulatoria RF se puede determinar a partir de 
RF = Va = Vin RC. pare ees (3-96) 


Vea 4 VÀ fRC, VnfRC.— 1) VI fRC, ~ 1) 
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que sc puede resolver para Ce: 


1 1 5 1 - 1 
Ce = IR (1 +4) ix 60x 500 (1 + VEIT 126.2 uF 
(b) De la ecuación (3-95), el voltaje promedio de la carga Veg es 


169.7 


Vea = 169.7 — Tx 60 x 300 x 126.2 x 10° 


= 169.7 — 11.21 = 158.49 V 


Ejemplo 3-21 


82 


Un filtro LC tal y como se muestra en la figura 3-29c se utiliza para reducir el contenido de 
componente ondulatoria del voltaje de salida para un rectificador monofásico de onda completa. 
La resistencia de carga cs R = 40 (2, la inductancia de carga es L = 10 mH y la frecuencia de la 
fuente es 60 Hz (es decir 377 rad/s). (a) Determine los valores L, y C, de tal manera que el fac- 
tor de componente ondulatoria de voltaje de salida sca 10%. (b) Utilice PSpice para calcular las 
componentes de Fourier del voltaje de la corriente de salida vg. Suponga parámetros de diodo 
IS = 1E-25, BV = 1000 V. 

Solución (a) El circuito equivalente para las armónicas aparece en la figura 3-34. Para facilitar 
el paso de la corriente de componente ondulatoria de la armónica de rango n a través del capaci- 
tor del filtro, la impedancia de la carga debe ser mucho mayor que la del capacitor. Esto es, 


1 
VP 3 go 
R? + (nwLyY >> ma 


Esta condición generalmente queda satisfecha mediante la relación 
10 
VIRUS DeL) 2 E E 
R? + (noL) jac: (3-97) 
y bajo esta condición, el efecto de la carga será despreciable. E] valor rms de la componente ar- 
mónica de rango n, que aparecerá en la salida, se puede encontrar utilizando la regla del divisor 
de voltaje, y se expresa como 
- l(noC,) 
(noL) —1(10C.,) 


n 


Von = V, (3-98) 


-1 
(naYL,C, — 1 | 


La cantidad total de voltaje de componente ondulatoria debida a todas las armónicas es 


wey a vi)" (3-99) 


Para un valor especificado de V,a y con el valor de C, correspondiente de la ecuación (3-97), se 
puede calcular el valor de L,. Podemos simplificar el cálculo considerando sólo la armónica do- 
minante. De la ecuación (3-63) encontramos que la segunda armónica es la dominante y su valor 
rms es Va = AV,, (3V 270) y el valor de cd, Vea = 2V m /T. 


Figura 3-34 Circuito equivalente para 
armónicas. 
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Para n = 2, las ecuaciones (3-98) y (3-99) dan 


B -1 
Vea = Va = (ESPEC, - |v: 


El valor del capacitor C, se calcula a partir de 
1 
VR? + CoLY = alt= 


o bien 
10 
C, = ————M———— 
da f VR? (4n fL? 
A partir de la ecuación (3-47), el factor de componente ondulatoria se define como 
Va _ Va V2 1 v2 1 


RE = o 7 Vac Vac Or] PLC = 3 03 MALO A) = 


o bien, (Anf Y L,C, — 1 = 4.714 y Le = 30.83 mH. 


= 326 uF 


(b) El rectificador monofásico en puente para la simulación PSpice aparece en la figura 


3-35. La lista del archivo del circuito es como sigue: 


Example 3-21 Single-Phase Bridge Rectifier with LC Filter 
VS 1 0 SIN (0 169.7V 60H2) 


LE 3 8 30.83MH 

C 7 4 326UF 

RX 8 7 80M ; Used to converge the solution 
L 5 6 10MH 

R 7 5 40 

VX 6 4 DC OV ; Voltaje source to measure the output current 

VY H 2 DC OV ; Voltaje source to measure the input current 

D1 2 3 DMOD ; Diode Models 

D2 4 0 DMOD 

D3 0 3 DMOD 

D4 4 2 DMOD 

«MODEL  DMOD D (15-2.22E-15 BV-1800V) ; Diode model parameters 

. TRAN 10US 50MS 33MS 50US ; Transient analysis 

.FOUR 120H2 V(6,5) ; Fourier analysis of output voltaje 
«options ITL5-0 abstol = 1.000n reltol = .01 vntol = 1.000m 


.END 


30.830H . 50mQ 


Figura 3-35 Puente rectificador monofásico para la simulación PSpice. 
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Los resultados de la simulación PSpice para el voltaje de salida V(6,5) son como sigue: 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V(6,5) 
DC COMPONENT = 1.140973E«02 


HARMONIC FREQUENCY FOURIER NORMALTZED PHASE NORMALIZED 
NO (H2) COMPONENT COMPONENT (DEG) PHASE (DEG) 
1 . 1.200£«02 1.304E+01 1.000E+00 1.038E+02 0.000E+00 
2 2.400E+02 6.496E-01 4.981E-02 1.236E+02 1.988E+01 
3 3.600E+02 2.277E-01 1.746E-02 9.226E+01 -1.150E+01 
4 4,800E+02 1.566E-01 1.201E-02 4.875E«01 -5.501E+01 
5 $.000E«02 1.274E-01 9.767E-03 2.232E+01 -8.144E«01 
6 7.200E:02 1.020E-01 7.822E-03 8.358E+00 -9.540E401 
7 8.400E+02 8.272E-02 6.343E-03 1.997E+00 -1.018E+02 
8 9.600E+02 6.982E-02 5.354E-03 -1.061E+00 -1.048E+02 
9 1.080E«03 6.015E-02 4.612E-03 -3.436E+00 -1.072E+02 
TOTAL HARMONIC DISTORTION = 5.636070E*00 PERCENT 


lo que verifica el discño. 


Ejemplo 3-22 

Un filtro de entrada LC, tal y como aparece en la figura 3-30, se utiliza para reducir las armóni- 
cas de corriente de entrada de un rectificador de onda completa monofásico de la figura 3-20a. 
La corriente de carga está libre de componentes ondulatorias y su valor promedio es /,. Si la fre- 
cuencia de alimentación es f = 60 Hz (o 377 rad/s), determine la frecuencia de resonancia del fil- 
tro, de tal forma que la corriente armónica total de entrada quede reducida al 1% de la 
componente fundamental. 

Solución El circuito equivalente a la componente armónica de orden n aparece en la figura 3-36. 
El valor rms de la corriente armónica de orden n que aparece en la alimentación se obtiene utili- 
zando la regla de divisor de corriente 


1/(nw Cj) jas | l E 
(noL) — Weal" nw PLic; - VY" 


(3-100) 


Iy, in 


donde /, es el valor rms de la corriente armónica de orden n. La cantidad total de corriente ar- 
mónica en la línca de alimentación es 


MV 
i= ( > 1) 
nz23. 
y el factor armónico de corriente de entrada (con el filtro instalado) es 


"m E ly, 22 
"2 -| > e) | (3-101) 


nz22,3.... 


l (nio) 


Figura 3-36 Circuito equivalente para corriente 
armónica. 
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De la ecuación (3-64), /4 = 4Ig Ñ 2 T e In = 4la KV 2 nT) para n = 3, 5, 7,... De las ecuaciones 
(3-100) y (3-101) obtenemos 


m » (f - 


n23,5.... 


1 


Aore; - Il (3-102) 


WBS Tee | 
Esto se puede resolver para el valor de L,C;. Para simplificar los cálculos, si consideramos única- 
mente la tercera armónica, 3[(3 x 2 x t x 60) LC; - 1] = 1/0.01 = 100, o bien, L;C; = 26.84 x 
10% y la frecuencia del filtro es 1/V L;C; = 193.02 rad/s, o sea 30.72 Hz. Suponiendo que C; sea 
= 1500 uF, obtenemos que L; = 17.893 mH. 


Nota, El filtro de corriente alterna se sintoniza por lo general con la frecuencia armónica in- 
volucrada, pero requiere de un diseño cuidadoso, para evitar cualquier posibilidad de resonancia con 
el sistema de energía. La frecuencia de resonancia de la corriente de tercera armónica es 377 x 3 = 
1131 rad/s. 


3-14 VOLTAJE DE SALIDA CON FILTRO LC 


El circuito equivalente de un rectificador de onda completa con un filtro LC aparece en la figura 
3-37a. Suponga que el valor de Ce es muy grande, de tal forma que su voltaje está libre de compo- 
nentes ondulatorias con un valor medio de Voccg). Le es la inductancia total, incluyendo la induc- 
tancia de fuente o de línea, y se coloca generalmente del lado de la entrada, para que actúe como 
una inductancia de corriente alterna más que un filtro de corriente directa: 

Si Vig es menor que Vm, la corriente iz empezará a fluir en el ángulo a, que está dado por 


Vea S Vin sen a 


que da 


(a) Circuito equivalente 


(b) Circuito equivalente 


Figura 3-37 Voltaje de salida con filtro LC. 
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donde x = Vea/Vin. La corriente de salida /, está dada por 


x 


que se puede resolver en función de J, 


S 1 
Ib pda 


V, 
= — (cos « — cos et) — 
oL, 


L- Vm sen ot — Va 


| "' (V, sen wt — Vea) diot) 


Vea 
oL, 


(wt — a) 


para wt = a 


(3-103) 


El valor de ox = B en el cual la corriente ij, baja hasta cero se puede encontrar a partir de la condi- 


ción i, (at = B). 


cos B + xB = cos a + xa 


(3-104) 


La ecuación (3-104) se puede resolver en función de B mediante iteración. Una vez que se cono- 
cen los valores de a: y de B, a partir de la ecuación (3-103), se puede determinar la corriente pro- 
medio de carga Ica. Para Veg = 0, la corriente pico que puede fluir a través del rectificador es I = 
Vim/ (Le. Normalizando /ca con respecto a [px obtenemos 


la _ Obelca _ 


m 


TABLA 3-1 CORRIENTE DE CARGA NORMALIZADA 
Iims/l px 


x Teall px 
(99) — (90) 

0 36.34 

5 30.29 
10 25.50 
15 21.50 
20 18.09 
23 15.15 
30 12.62 
35 10.42 
40 8.53 
45 6.89 
50 5.48 
55 4.28 
60 3.27 
65 2.42 
70 1.72 
75 1.16 
80 0.72 
85 0.39 
90 0.17 
95 0.04 


100 0 
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2 


2m Ja Vin 


(%) 
47.62 
42.03 
37.06 
32.58 
28.52 
24.83 
21.48 
18.43 
15.67 
13.17 
10.91 

8.89 
7.10 
5.51 
4.13 
2.95 
1.96 
1.17 
0.56 
0.16 
0 


Qa 


(grados) 


0 
2.97 
5.74 
8.63 
11.54 
14.48 
17.46 
20.49 
23.58 
26.74 
30.00 
33.37 
36.87 
40.54 
44.43 
48.59 
$3.13 
58.21 
64.16 
71.81 
90.00 
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Bol, i, dwt) 


p 
(grados) 


180 
150.62 
139.74 
131.88 
125.79 
120.48 
116.21 
112.24 
108.83 
105.99 
103.25 
100.87 
98.87 
97.04 
95.43 
94.09 
92.88 
91.71 
90.91 
90.56 
90.00 


(3-105) 
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Normalizando [rms con respecto a /py obtenemos 


Inns Las 2 fe føle. Y 12 
lk i Yu. i; | E i) dwn) (3-106) 
p m a m 


Dado que o y B dependen de la relación de voltaje x, las ecuaciones (3-105) y (3-106) también de- 
penden únicamente de x. La tabla 3-1 muestra los valores de las relaciones /ca/fpy y de Irms//px en 
función de la relación de voltaje x. 


Ejemplo 3-23 * 
El voltaje rms de entrada al circuito de la figura 3-37a es 120 V, 60 Hz. (a) Si el voltaje de salida en 
corriente directa es Veg = 100 V a ka = 10 A, determine los valores de la inductancia Le, a, D, e 
Ins. (b) Si La = 5 A y Le = 6.5 mH, utilice la tabla 3-1 para determinar los valores de Vou, ©, B, e 
Ims- 
Solución = 27 x 60 = 377 rad/s, V; = 120 V, Vm = V2 x 120 = 169.7 V. 

(a) La relación de voltaje x = Vcg/Vm esto es = 100/169.7 = 58.93%; a = sen” (x) = 36.1". 
Resolviendo la ecuación (3-104) en función de f, obtenemos un valor de B = 99.35°. La ecua- 
ción (3-105) da la relación de corriente J¿4/I yx = 3.464%. De ahí [px = 1:4/0.03464 = 288.67 A. El 
valor requerido de inductancia es 

Va 169.7 č 
Dn "ame 0S mH 
La ecuación (3-106) da la relación de corriente [nms/Ipx = 7.466%. De ahí Ims = 0.07466 x Ipk = 
0.07466 x 288.67 = 21.55 A. 

(b) Le = 6.5 mH, lpk = Vin OL¿) = 169.7/(377 x 6.5 mH) = 69.25 A. 

Et 
dy 69.25 


- 7.2206 


Utilizando la interpolación lineal, obtenemos 
Gua 7 ANO — Yn) 
xxt 
Ya+1 7 Ya 
(45 — 40)7.22 — 8.53) 
6.89 — 8.53 


Veg = XVm = 0.4399 x 169.7 = 74.66 V 


= 40 + = 43.99% 


= Qn + (ona — AMY — y, 


(26.74 — 23.58)(7.22 — 8.53) 


= 23.58 + ae = 26.1° 
B=B, + Lu E Yn) 

= 108.83 + AA E = 106.56" 

15.7 + (E17 = 15.600 -22 = 8.59) _ 13 679 


Por lo tanto, Jms = 0.1367 x [px = 0.1367 x 69.25 = 9.47 A. 
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3-15 EFECTOS DE LAS INDUCTANCIAS DE LA FUENTE Y DE LACARGA 


En las deducciones de los voltajes de salida y de los criterios de rendimiento de los rectificadores, 
se supuso que la fuente no tenía ni inductancias ni resistencias. Pero en un transformador y en una 
alimentación real, éstas están siempre presenies por lo que los rendimientos de los rectificadores 
se modifican ligeramente, El efecto de la inductancia de la fuente, que es más significativa que la 
de la resistencia, se puede explicar haciendo referencia a la figura 3-38. 

El diodo con el voltaje más positivo conducirá. Consideremos el punto wt = x donde los vol- 
fajes Vac y Voc son iguales, tal y como se muestra en la figura 3-38. La corriente eq sigue todavía 
fluyendo a través del diodo D;. Debido a la inductancia L;, la corriente no puede bajar a cero de in- 
mediato, y la transferencia de corriente no puede ser instantánea. La corriente ig, se reduce, resul- 
tando en un voltaje inducido a través de Ly, de valor +vz1, y el voltaje de salida se convierte en vj, = 
Vea + V11. Al mismo tiempo, la corriente a través de Ds, ¡¿3 aumenta desde cero, induciendo un vol- 
taje igual a través de Lz, de valor —vz2, el voltaje de salida se convierte en vz, = Vee —VL2. El resultado 
es que los voltajes de ánodo de los diodos D; y D3 son iguales; y ambos diodos conducen durante 
un cierto período, que se conoce como ángulo u de conmutación (o de superposición). Esta trans- 
ferencia de corriente de un diodo al otro se conoce como conmutación. La reactancia correspon- 
diente a la inductancia se conoce como reactancia de conmutación. $ 


t3 


(b) Formas de onda 


Figura 3-38  Rectificador puente trifásico, con inductancias de fuente. 
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un cierto período, que se conoce como ángulo u de conmutación (o de superposición). Esta trans- 
ferencia de corriente de un diodo al otro se conoce como conmutación. La reactancia correspon- 
diente a la inductancia se conoce como reactancia de conmutación. 

El efecto de esta superposición es reducir cl voltaje promedio de salida de los convertidores, 
El voltaje a través de Lz es 


UL = Lac (3-107) 


Suponiendo una elevación lineal de corriente i desde O hasta /;a (o una constante di/dt = Ai/Ad), 
podemos escribir 1a ecuación (3-107) como 
UL At = L, Ai (3-108) 


esto se repite seis veces en el caso de un puente rectificador trifásico. Utilizando la ecuación (3-108), 
la reducción promedio de voltaje debida a las inductancias de conmutación es 


V, 520 + Up + UL) Ar = 2f (L, +L + L3) Ai 
(3-109) 


= 2f(L, + L, + Le 
Si todas las inductancias son iguales, y Le es = L; = L2 = L3, la ecuación (3-109) se convierte en 
V, = 6f Leka (3-110) 


donde f es la frecuencia de alimentación en hertz. 


Ejemplo 3-24 

Un puente rectificador trifásico es alimentado a partir de una fuente conectada en estrella de 
208V 60Hz. La corriente promedio de carga es de 60 A y tiene una componente ondulatoria des- 
preciable. Calcule la reducción porcentual del voltaje de salida dobida a la conmutación si la in- 
ductancia de línea por fase es 0.5 mH. 

Solución Le = 0.5 mH, V, = 208// 3 = 120V, f = 60 Hz, Ia = 60 A Y Vin = Y2x 120 = 169.7 V. 
De la ecuación (3-77), Vea = 1.654 x 169.7 = 280.7 V. La ecuación (3-110) da la reducción de vol- 
taje de salida, 


V,=6X 60x 05x 102 x60=108V o 10.8 x $3 = 3.85% 


y el voltaje de salida efectivo es (280.7 — 10.8) = 266.9 V. 


Ejemplo 3-25 

Los diodos de un rectificador de onda completa monofásico de la figura 3-19a tienen un tiempo 
de recuperación inverso t» = 50 ms y el voltaje rms de entrada es V, = 120 V. Determine el efec- 
to del tiempo de recuperación inversa sobre cl voltáje promedio de salida si la frecuencia de la 
alimentación cs (a) f, = 2 kHz, y (b) fs = 60 Hz. 

Solución El tiempo de recuperación inversa debería afectar el voltaje de salida del rectifica- 
dor. En el rectificador de onda completa de la figura 3-19a, el diodo D; no estará desactivado 
en wt = T; más bien, seguirá conduciendo hasta que t = T/O + t,,. Como resultado del tiempo de 
recuperación inversa, el voltaje promedio de salida se reducirá y la forma del voltaje de salida 
aparece como se muestra en la figura 3-39. 
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^ 

I 
2 
Figura 3-39 Efecto del tiempo de recuperación inversa sobre el voltaje de salida. 


Si el voltaje de entrada es v = Vm sent = 42V, senwt, la reducción promedio de salida es 


a 2V, S wt |i 
Vp, = HI V, seno! dt = ES [ - oo 
(3-111) 


= Ya — COS wtr) 
mT 
Vm = V2 V, = V2 x 120 = 169.7 V 


Sin tiempo de recuperación inversa, la ccuación (3-62) da el voltaje promedio de salida Vig = 
0.6366V,, = 108.03 V. 
(a) Para £,, = 50 ps y f, = 2000 Hz, la reducción del voltaje promedio de salida es 


Vp = Yn (1 — cos 27f,1,,) 
T 
= 0.061V,, = 10.3 V or 9.51% of Va. 


(b) Para t» = SO us y fs = 60 Hz, la reducción dcl voltaje de salida de corriente directa es 


V, = Yn d= distant) = 5.65 x 1075 Vn 


=9.6x 10V o 8.88 x 10796 of Va 


Nota. El efecto de t, es significativo para una fuente de alta frecuencia, en el caso de una 
fuente normal dc 60 Hz, este efecto sc pucde considerar despreciable. 


RESUMEN 


En este capítulo hemos visto las aplicaciones de los diodos semiconductores de potencia en acción 
de marcha libre, recuperando energía a partir de cargas inductivas y en la conversión de señales de 
corriente alterna a corriente dirccta. Existen tipos distintos de rectificadores, dependiendo de las 
conexiones de los diodos y del transformador de entrada. Se definieron los parámetros de rendi- 
miento de los rectificadores y se mostró que los rendimientos de los rectificadores varían según 
sus tipos. Los rectificadores generan armónicas en la carga y en la línea de alimentación, estas ar- 
mónicas se pueden reducir mediante filtros. Los rendimieñtos de los rectificadores también son 
influidos por las inductancias de fuente y de carga. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


¿Cuál es la constante de tiempo en un circuito 
RL? 

¿Cuál es la constante de tiempo en un circuito 
RC? 

¿Cuál es la frecuencia de resonancia cn un cir- 
cuito LC? 

¿Qué es el factor de amortiguación en un circui- 
to RLC? 

¿Cuál es la diferencia entre frecuencia de reso- 
nancia y frecuencia de amortiguación de un cir- 
cuito RLC? 

¿Qué es un diodo de marcha libre y cuál es su 
uso? 

¿Qué es la energía atrapada en un inductor? 
¿Cómo se puede recuperar la encrgía atrapada, 
mediante un diodo? 

¿Qué es relación de vueltas en un transforma- 
dor? 

¿Qué es un rectificador? ¿Cuál es la diferencia 
entre un rectificador y un convertidor? 

¿Qué es la condición de bloqueo de un diodo? 
¿Cuáles son los parámetros de rendimiento de 
un rectificador? 

¿Cuál es el significado del factor de forma de un 
rectificador? 

¿Cuál es el significado del factor de componente 
ondulatoria de un rectificador? 


3-17. 
3-18. 
3-19. 
3-20. 
3-21. 
3-22. 


3-23. 


¿Qué es el factor de desfase? 

¿Qué es el factor de potencia de entrada? 

¿Qué es el factor de armónicas? 

¿Cuál es la diferencia entre un rectificador de 
media onda y uno de onda completa? 

¿Cuál es el voltaje de salida en cd de un rectifi- 
cador monofásico de media onda? 

¿Cuál es el voltaje de salida en cd de un rectifi- 
cador de onda completa monofásico? 

¿Qué es la frecuencia fundamental del voltaje de 
salida de un rectificador monofásico de onda 
completa? 


. ¿Cuáles son las ventajas de un rectificador trifá- 


sico sobre uno monofásico? 

¿Cuáles son las desventajas de un rectificador 
multifase de media onda? 

¿Cuáles son las ventajas de un puente rectifica- 
dor trifásico sobre un rectificador en estrella de 
scis fases? 

¿Cuáles son los objetivos de los filtros en los 
circuitos de rectificación? 


. ¿Cuáles son las diferencias entre los filtros de ca 


y los de cd? 


. ¿Cuáles son los efectos de las inductancias de la 


fuente sobre el voltaje de salida de un rectifica- 
dor? 

¿Cuáles son los efectos de las inductancias de 
carga sobre la salida de un rectificador 


¿Qué es la eficiencia de la rectificación? 3.31. ¿Qué es la conmutación de diodos? 
¿Cuál es el significado del factor de utilización 3,32, ¿Qué es el ángulo de conmutación de un rectifi- 
del transformador? cador? 

PROBLEMAS 


En la figura P3-1 aparccen las formas de onda 
de corriente de un capacitor. Determine las es- 


Problemas 


pecificaciones promedio, rms y pico de este ca- 
pacitor. 
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1, = 10045 
t2 = 30045 
ta = 500 us 


3-2. Las formas de onda de la corriente que fluye a 


través de un diodo aparecen en la figura P3-2. 


Figura P3-2 


3-3. Un circuito de diodo se muestra en la figura P3- 


3 con R =220 y C = 10 pF. Si el interruptor $] 
se cierra en £ = 0, determine la expresión para el 
voltaje a través del capacitor y la energía perdi- 
da en el circuito, 


Figura P3-3 


3-4, Un circuito de diodo aparece en la figura P3-4 


con R = 10 Q, L = 5 mH y V, = 220 V. Si fluye 
una corriente de carga de 10 A a través del dio- 
do de marcha libre Dm y cl interruptor S; se cic- 
rra en ¢ = 0, determine la expresión de la 
corriente | a través del interruptor. 


Figura P3-4 
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f = 250Hz 


3-5. 


3-6. 
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Figura P3-1 


Determine las especificaciones de corriente pro- 
medio, rms y pico del diodo. 


t, = 100us, te = 20048, 
t3 = 400us, t4 = 800ys, ts = 1 ms 
f = 200Hz 


Si el inductor del circuito de la figura 3-4 tiene 
una corriente inicial de /o, determine la expre- 
sión para el voltaje a través del capacitor. 


Si el interruptor 5; de la figura P3-6 se cierra en 
t = 0, determine la expresión para (a) la corrien- 
tc que fluye a través del interruptor i(r) y (b) la 
velocidad de elevación de la corriente di/dt. (c) 
Dibuje esbozos de i(f) y de di/dt. (d) ;Cuál es el 
valor de di/dt inicial? Para la figura P3-6 en- 
cuentre sólo di/dt inicial. 


El circuito de segundo orden dc la figura 3-6 tie- 
ne un voltaje de fuente V, 2 220V, una induc- 
tancia L = 5 mH, una capacitancia C = 10 UF y 
una resistencia R = 22 Q. El voltaje inicial del 
capacitor es Vg = 50 V. Si el interruptor se cierra 
en ¢= 0, determine (a) una expresión para el va- 
lor de la corriente y (b) el tiempo de conducción 
del diodo. (c) Dibuje un esbozo de i(/). 

Para el circuito de recuperación de energía de la 
figura 3-12a, la inductancia magnetizante del 
transformador es Lm = 150 uH, Nj = 10 y N2 = 
200. Las inductancias de fuga y las resistencias 
del transformador son despreciables. El voltaje 
de fuente es V, = 200 V y en el circuito no exis- 
te corriente inicial. Si durante un tiempo /, = 
100 ps se cierra el interruptor $; y a continua- 
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3-10. 


3-11. 


3-12, 


3-13. 


Figura P3-6 


ción se abre, (a) determine el voltaje inverso del 
diodo Di, (b) calcule la corriente pico del pri- 
mario, (c) calcule la corriente pico del secunda- 
rio, (d) determine el tiempo durante el cual el 
diodo D, conduce y (e) determine la energía 
proporcionada por la fuente. 

Un puente rectificador monofásico tiene una 
carga puramente resistiva R = 10 (2, el voltaje 
pico de alimentación Vm = 170 V y la frecuencia 
de alimentación f = 60 Hz. Determine el voltaje 
promedio de salida del rectificador, si la induc- 
tancia de la fuente es despreciable, 

Repita el problema 3-9 si la inductancia de la 
fuente por fase (incluyendo la inductancia de fu- 
ga del transformador) es Le = 0.5 mH. 

Un rectificador de seis fases en estrella tiene 
una carga puramente resistiva R = 10 Q, un vol- 
taje pico de alimentación Vm = 170 V y la fre- 
cuencia de alimentación f = 60 Hz. Determine 
el voltaje promedio de salida del rectificador, si 
la inductancia de fuente es despreciable. 

Repita el problema 3-11 si la inductancia de 
fuente por fase (incluyendo la inductancia de fu- 
ga del transformador) es Le = 0.5 mH. 

Un puente rectificador trifásico tiene una carga 
puramente resistiva R = 100 Q y está alimenta- 
do a partir de una fuente de 280-V 60-Hz. El 
primario y el secundario del transformador de 
entrada están conectados en estrella. Determine 


Problemas 


3-14. 


3-15, 


3-16. 


3-17 


3-18 


(e) 


el voltaje promedio de salida del rectificador si 
las inductancias de fuente son despreciables. 
Repita el problema 3-13 si la inductancia de 
fuente por fase (incluyendo la inductancia de fu- 
ga del transformador es) Le = 0.5 mH. 

El puente rectificador monofásico de la figura 
3-19a se necesita para alimentar un voltaje 
promedio de Veg = 400 V a una carga resistiva R 
= 10 Q. Determine las especificaciones del vol- 
taje y de corriente de los diodos y del transfor- 
mador. 

Se requiere de un puente rectificador trifásico 
para alimentar un voltaje promedio de Veg = 750 
V en una corriente libre de componente undula- 
toria de Jeg 2 9000 A. El primario y el secundario 
del transformador están conectados en estrella. 
Determine las especificaciones de voltaje y de 
corriente para los diodos y el transformador. 

El rectificador monofásico de la figura 3-18a 
tiene una carga RL. Si el voltaje pico de entrada 
es V4 = 170 V, la frecuencia de entrada f = 60 
Hz, y la resistencia de carga R = 15 Q, determi- 
ne la inductancia de carga L para limitar la ar- 
mónica de corriente de carga a un 496 del valor 
promedio feq- 

El rectificador trifásico estrella de la figura 3-24a 
tiene una carga RL. Si el voltaje pico en el secun- 
dario por fase es Vm = 170 V a 60 Hz y la resisten- 
cia de carga es R = 15 Q2, determine la inductancia 
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3-19 


3-20. 


3-21. 


3-22. 


3-23. 


de carga L para limitar las armónicas de corriente 
de la carga a 2% del valor promedio fed. 


El voltaje de batería de la figura 3-17a es E = 20 
V y su capacidad es 200 W-h. La corriente de 
carga promedio deberá ser Jsa = 10 A. El voltaje 
de entrada en el primario es V, = 120 V, 60 Hz 
teniendo el transformador una relación de vuel- 
tas n = 2:1. Calcule (a) el ángulo de conducción 
ô del diodo, (b) la resistencia limitadora de co- 
rriente R, (c) la especificación de potencia Pz de 
R, (d) el tiempo de carga h en horas, (e) la efi- 
ciencia ņ de rectificador y (f) el voltaje de pico 
inverso PIV del diodo. 


El rectificador monofásico de onda completa de 
la figura 3-21a tiene una L 2 4.5 mH, R25 Q y 
E = 20 V. El voltaje de entrada es V, = 120 V a 
60 Hz. (a) Determine (1) la corriente de carga 
en régimen permanente /; a œt = 0, (2) la co- 
triente promedio del diodo /y, (3) la corriente 
nns del diodo 7,, y (4) la corriente de salida rms 
Ims- (b) Utilice PSpice para graficar la corriente 
instantánea de salida ir. Suponga los parámetros 
de diodo ÌS = 2.22E-15, BV=1800V. 


El rectificador trifásico de onda completa de la 
figura 3-254 tiene una carga L = 2.5 mH, R = 
§ Q y E = 20 V. El voltaje de entrada, línea a 
línea, es Væ = 208 V, 60 Hz. (a) Determine (1) 
la corriente de carga en régimen permanente /; a 
Gt = 7/3, (2) la corriente promedio de diodo lg, 
(3) la corriente rms de diodo /, y (4) la corriente 
rms de salida /g5,. (b) Utilice PSpice para grafi- 
car la corriente instantánea de salida ir. Suponga 
los parámetros de diodo IS = 2.22E-15, 
BV=1800V, 


Un puente rectificador monofásico está alimen- 
tado desde una fuente de 120 V, 60 Hz. La resis- 
tencia de carga es R = 200 Q. (a) Diseño un filtro 
C, de tal forma que el factor de componente on- 
dulatoria del voltaje de salida sca menor del 5%. 
(b) Con el valor del capacitor C de la parte (a), 
calcule el voltaje promedio de la carga Veg. 


Repita el problema 3-22 para un rectificador 
monofásico de media onda. 


. El voltaje rms de entrada al circuito de la figura 


3-33a es 120 V, 60 Hz. (a) Si el voltaje de salida 
de corriente directa es Vig = 48 V a doy = 25 A, 
determine los valores de la inductancia Le, a, Be 


3-25. 


3-26. 


3-27. 


3-28. 


3-29. 


lims- (b) Si fa = 15 A y Le = 6.5 mH, utilice la ta- 
bla 3-1 para calcular los valores de Veg, a, e Imus. 
El rectificador monofásico de la figura 3-18a 
tiene una carga resistiva R, y un capacitor C está 
conectado a través de la carga. La corriente pro- 
medio de carga es Jea. Suponiendo que el tiempo 
de carga del capacitor es despreciable en com- 
paración con el de descarga, determine las ar- 
mónicas del voltaje rms de salida, Vga. 

El filtro LC que se muestra en la figura 3-20c es 
utilizado para reducir el contenido de compo- 
nente ondulatoria del voltaje de salida en un rec- 
tificador estrella de seis fases. La resistencia de 
carga es R = 20 Q, la inductancia de carga es L 
= 5 mH, y la frecuencia de la fuente es 60 Hz. 
Determine los parámetros del filtro Le y Ce, de 
tal manera que el factor de componente ondula- 
toria del voltaje de salida sea 5%. 

El puente rectificador trifásico de la figura 3-25a 
tiene una carga RL y es alimentado a partir de 
una fuente conectada en estrella. (a) Use el mé- 
todo de las series de Fourier para obtener expre- 
siones para el voltaje de salida vr(t) y de la 
corriente de carga ¿¿(6). (b) Si el voltaje pico de 
fase es V,, = 170 V a 60 Hz y la resistencia de 
carga es R = 200 Q, determine la inductancia de 
carga L para limitar la corriente de componente 
ondulatoria a 2% del valor promedio /,q. 

El rectificador monofásico de media onda de la 
figura 3-16a tiene un diodo de marcha libre y 
una corriente promedio de carga, libre de com- 
ponente ondulatoria, /¿. (a) Dibuje las formas de 
onda para las corrientes en D1, Dn, y el primario 
del transformador, (b) exprese la corriente del 
primario en series de Fourier y (c) determine el 
factor de potencia de entrada PF y el factor ar- 
mónico HF de la corriente de entrada del rectifi- 
cador. Suponga una relación de vueltas del 
transformador igual a la unidad. 

El rectificador monofásico de onda completa de 
la figura 3-18a tiene una corriente promedio de 
carga, libre de componente ondulatoria, Ja. (a) 
Dibuje las formas de onda de las corrientes en 
Di, D2 y el primario del transformador, (b) ex- 
prese la corriente del primario en series de Fou- 
rier y (c) determine el factor de potencia de 
entrada PF y el factor armónico HF de la co- 
rriente de entrada al rectificador. Suponga una 
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Circuitos de diodos y rectificadores 


Cap. 3 


3-30. 


3-31. 


3-32. 


3-33. 


relación de vueltas del transformador igual a la 
unidad. 


El rectificador multifase en estrella de la figura 
3-24a tiene tres pulsos proporcionando una co- 
rriente promedio de carga, libre de componente 
ondulatoria, /,. El primario y el secundario del 
transformador están conectados en estrella. Su- 
ponga una relación de vueltas del transformador 
igual a la unidad. (a) Dibuje las formas de onda 
para las corrientes en Di, D2, D3 y en el prima- 
rio del transformador, (b) exprese la corriente 
en el primario en series de Fourier y (c) determi- 
ne el factor de potencia de entrada PF y el factor 
armónico HF de la corriente de entrada. 


Repita el problema 3-30 si el primario del trans- 
formador está conectado en delta y el secunda- 
rio en estrella, 


El rectificador multifase en estrella de la figura 
3-24a tiene seis pulsos proporcionando una co- 
rriente promedio de carga, libre de componente 
ondulatoria, /,. El primario del transformador 
está conectado en delta y el secundario en estre- 
lla. Suponga una relación de vueltas del trans- 
formador igual a la unidad. (a) Dibuje las 
formas de onda para las corrientes en Di, D2, D3 
y el primario del transformador, (b) exprese lá 
corriente en el primario en series de Fourier (c) 
determine el factor de potencia de entrada PF y 
el factor armónico HF de la corriente de entrada. 


El puente rectificador trifásico de la figura 3-25a 
proporciona una corriente de carga, libre de 
componente ondulatoria, la. El primario y el se- 
cundario del transformador están coriectados en 
estrella. Suponga una relación de vueltas del 
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3-34. 


3-35. 


3-36. 


transformador igual a la unidad. (a) Dibuje las 
formas de onda para las corrientes en D1, Ds, Ds 
y la corriente de fase en el secundario del trans- 
formador, (b) exprese la corriente de fase en el 
secundario en series de Fourier y (c) determine 
el factor de potencia de entrada PF y del factor 
armónico HF de la corriente de entrada. 


Repita el problema 3-33 si el primario del trans- 
formador está conectado en delta y el secunda- 
rio en estrella. 


Repita el problema 3-33 si tanto el primario co- 
mo el secundario del transformador están conec- 
tados en delta. 


Un circuito de diodos se muestra en la figura 
P3-36, donde la corriente de carga está fluyendo 
a través del diodo Dm. Si se cierra el interruptor 
S; en t= 0, determine (a) expresiones para v,(é), 
i (t) e ig(; (b) el tiempo t; donde el diodo D, 
deja de conducir; (c) el tiempo f, donde el volta- 
je a través del capacitor se convierte en cero y 
(d) el tiempo requerido para que el capacitor se 
recargue al voltaje de alimentación V,. 


Figura P3-36. 
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Los tiristores 


4-1 INTRODUCCION 


Un tiristor es uno de los tipos más importantes de dispositivos semiconductores de potencia. Los 
liristores se utilizan en forma extensa en los circuitos electrónicos de potencia. Se operan como 
conmutadores bicstables, pasando de un estado no conductor a un estado conductor. Para muchas 
aplicaciones se puede suponer que los tiristores son interruptores o conmutadores ideales, aunque 
los tiristores prácticos exhiben ciertas características y limitaciones. 


4-2 CARACTERISTICAS DE LOS TIRISTORES 


Un tiristor es un dispositivo semiconductor de cuatro capas de estructura pnpn con tres uniones 
pn. Tiene tres terminales: ánodo, cátodo y compuerta. La figura 4-1 muestra el símbolo del tiristor 
y una sección recta de tres uniones pn. Los tiristores se fabrican por difusión. 

Cuando el voltaje del ánodo se hace positivo con respecto al cátodo, las uniones J; y J3 tie- 
nen polarización directa o positiva. La unión J2 tienen polarización inversa, y sólo fluirá una pe- 
queña corriente de fuga del ánodo al cátodo. Se dice entonces que el tiristor está en condición de 
bloqueo direcio o en estado desactivado llamándose a la corriente de fuga corriente de estado 
inactivo Ip. Si el voltaje ánodo a cátodo Vax se incrementa a un valor lo suficientemente grande, 
la unión J2 polarizada inversamente entrará en ruptura. Esto se conoce como ruptura por avalan- 
cha y el voltaje correspondiente se llama voltaje de ruptura directa Vgo. Dado que las uniones J; 
y J3 ya tienen polarización directa, habrá un movimiento libre de portadores a través de las tres 
uniones, que provocará una gran corriente directa del ánodo. Se dice entonces que el dispositivo 
está en estado de conducción o activado. La caída de voltaje se deberá a la caída óhmica de las 
cuatro capas y será pequefia, por lo comün 1 V. En el estado activo, la corriente del ánodo está li- 
mitada por una impedancia o una resistencia externa, Rz, tal y como se muestra en la figura 4-2a. 
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Figura 4-1 Símbolo del tiristor y 
tres uniones pn. 


La corriente del ánodo debe ser mayor que un valor conocido como corriente de enganche I,, a 
fin de mantener la cantidad requerida de flujo de portadores a través de la unión; de lo contrario, 
al reducirse el voltaje del ánodo a cátodo, el dispositivo regresará a la condición de bloqueo. La 
corriente de enganche, [es la corriente del ánodo mínima requerida para mantener el tiristor en 
estado de conducción inmediatamente después de que ha sido activado y se ha retirado la señal de 
la compuerta. En la figura 4-2b aparece una característica v-i común de un tiristor. 

Una vez que el tiristor es activado, se comporta como un diodo en conducción y ya no hay 
control sobre el dispositivo. El tiristor seguirá conduciendo, porque en la unión J2 no existe una 
capa de agotamiento debida a movimientos libres de los portadores. Sin embargo, si se reduce la 
corriente directa del ánodo por debajo de un nivel conocido como corriente de mantenimiento Ig, 
se genera una región de agotamiento alrededor de la unión J2 debida al número reducido de porta- 
dores; el tiristor estará entonces en estado de bloqueo. La corriente de mantenimiento es del orden 


Caida directa de voltaje 
(en conducción) 


Corriente de 
enganche Disparo de Voltaje 
Voltaje compuerta de ruptura 
inverso Corriente de directa 


de ruptura mantenimiento I 


"AS 


A 
+ + Veo Vak 
Vak 
de Corriente Corriente 
V K de fuga de fuga 
s inversa directa 
Ri 
- it 
(a) Circuito (b) Características v-i 


Figura 4-2 Circuito tiristor y características v-¿, 
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de los miliamperios y es menor que la corriente de enganche, /,. Esto significa que I; > Ip. La co- 
rriente de mantenimiento Ij es la corriente del ánodo mínima para mantener el tiristor en estado 
de régimen permanente. La corriente de mantenimiento es menor que la corriente de enganche. 

Cuando el voltaje del cátodo es positivo con respecto al ánodo, la unión Jz tiene polariza- 
ción directa, pero las uniones J; y J3 tienen polarización inversa, Esto es similar a dos diodos co- 
nectados en serie con un voltaje inverso a través de ellos, El tiristor estará en estado de bloqueo 
inverso y una corriente de fuga inversa, conocida como corriente inversa, Ip, fluirá a través del 
dispositivo. 

Un tiristor se puede activar aumentando el voltaje directo de Vax más allá de Vpo, pero esta 
forma de activarlo puede ser destructiva. En la práctica, el voltaje directo se mantiene por debajo 
de Vo y el tiristor se activa mediante la aplicación de un voltaje positivo entre la compuerta y el 
cátodo. Esto se muestra en la figura 4-2b con líneas punteadas. Una vez activado el tiristor me- 
diante una señal de compuerta y una vez que la corriente del ánodo es mayor que la corriente de 
mantenimiento, el dispositivo continúa conduciendo, debido a una retroalimentación positiva, aun 
si se elimina la señal de compuerta, Un tiristor es un dispositivo de enganche, 


4-3 MODELO DE TIRISTOR DE DOS TRANSISTORES 


La acción regenerativa o de enganche debida a la retroalimentación directa se puede demostrar 
mediante un modelo de tiristor de dos transistores. Un tiristor se puede corisiderar como dos 
transistores complementarios, un transistor pnp, Qi, y ouo npn, Qo, tal y como se muestra en la 
figura 4-3a. ; 

La corriente del colector /c de un tiristor se relaciona, en general, con la corriente del emi- 
sor Tg y la corriente de fuga de la unión colector-base /cgo, como 


I; = alg + Icgo (4-1) 


la ganancia de corriente de base común se define como a = /c/Ig. Para el transistor Q1, la corrien- 
te del emisor es la corriente del ánodo /a, y la corriente del colector Jc, se puede determinar a par- 
tir de la ecuación (4-1): 


Toy = aila + Icgor (4-2) 


oA 


la aly 


lgi = Ica 


(a) Estructura básica (b) Circuito equivalente 


Figura 4-3 Modelo de tiristor de dos transistores. 
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donde o4 es la ganancia de corriente y /cpo; es la corriente de fuga para Qj. En forma similar, pa- 
ra el transistor Q», la corriente del colector 7c» es 


Ic? = œx + Icbo2 (4-3) 


donde q es la ganancia de corriente y /cpo» es la corriente de fuga correspondiente a Qo. Al com- 
binar /c1 e [c2, obtenemos 


lA lc] +łc2 = Orla + Icgor+ Oolk + Icro2 (4-4) 


Pero para una corriente de compuerta igual a Jg, Ix = I4 + Ig resolviendo la ecuación (4-4) en fun- 
ción de /4 obtenemos 
já elc + Icgor + Ícgo? (4-5) 
1 — (a; + a) 
La ganancia de corriente o varía con la corriente del emisor /4 = J; y oo varía con Ix = JA 
+ Ig. Una variación típica de la ganancia de corriente a con la corriente del emisor Jg se muestra 
en la figura 4-4. Si la corriente de compuerta / se incrementa en forma repentina, digamos desde 
0 hasta 1 mA, la corriente del ánodo /4 aumenta inmediatamente, lo que incrementará aún más a 
0 y 0%. 07 dependerá tanto de /4 como de fg. El aumento en los valores de o y de o incremen- 
taría aún más a lą. Por lo tanto, existe un efecto regenerativo o de retroalimentación positiva. Si 
(011 + 012) tiende a la unidad, el denominador de la ecuación (4-5) se acerca a 0; esto dará como re- 
sultado un valor grande de la corriente del ánodo /4, y el tiristor se activará con una pequeña co- 
rriente de compuerta. 
Bajo condiciones transitorias, las capacitancias de las uniones pn, como aparecen en la figura 
4-5, influirán en las características del tiristor. Si cl tiristor está en un estado de bloqueo, un voltaje 
de crecimiento rápido aplicado a través del dispositivo causaría un flujo alto de corriente a través 
de los capacitores de la unión. La corriente a través del capacitor Cj? se puede expresar como 


p-a dC, y o, Ve 
j2 dt dt dt dt 


CpVp) = Va ar + Ce (4-6) 


donde Cp y Vj, son la capacitancia y el voltaje de la unión J2, respectivamente, gj es la carga de 
la unión. Si la velocidad de elevación del voltaje dv/dt es grande, entonces ij» también será grande 


0 lg(mA) 
10-4 10-> 107? 107! 1 


Figura 4-4 Variación típica de ganancia de corriente con la corriente del emisor. 
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Figura 4-5 Modelo transitorio de un 
tiristor de dos transistores. 


dando esto como resultado corrientes de fuga incrementadas /cpo1 € [cgoz. De acuerdo con la 
ecuación (4-5), valores lo suficientemente altos de /czo1 y de Icgoz pueden causar que (o + 02) 
tienda a la unidad dando como resultado una activación indeseable del tiristor. Sin embargo, una 
corriente grande a través de los capacitores de unión también puede dañar al dispositivo. 


4-4 ACTIVACION DEL TIRISTOR 


Un tiristor se activa incrementando la corriente del ánodo. Esto se puede llevar a cabo mediante 
una de las siguientes formas. 


Térmica. Si la temperatura de un tiristor es alta, habrá un aumento en el número de pa- 
res electrón-hueco, lo que aumentará las corrientes de fuga. Este aumento en las corrientes hará 
que c y 02 aumenten. Debido a la acción regenerativa (o + 0) puede tender a la unidad y el ti- 
ristor pudiera activarse, Este tipo de activación puede causar una fuga térmica que por lo general 
se evita, 


Luz. Si se permite que la luz llegue a las uniones de un tiristor, aumentarán los pares 
electrón-hueco pudiéndose activar el tiristor. La activación de tiristores por luz se logra al permi- 
tir que ésta llegue a los discos de silicio. 


Alto voltaje. Siel voltaje directo ánodo a cátodo es mayor que el voltaje de ruptura di- 
recto Vgo, fluirá una corriente de fuga suficiente para iniciar una activación regenerativa. Este tipo 
de activación puede resultar destructiva por lo que se debe evitar. 


dv/dt. Se puede notar de la ecuación (4-6) que si la velocidad de elevación del voltaje 
ánodo-cátodo es alta, la corriente de carga de las uniones capacitivas puede ser suficiente para ac- 
tivar el tiristor. Un valor alto de corriente de carga puede dañar el tiristor; por lo que el dispositivo 
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1532 162? la: 


Va Vi 
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Figura 4-6 Efectos de la corriente de compuerta sobre el voltaje de bloqueo directo. 


debe protegerse contra un dv/di alto. Los fabricantes especifican el dv/dt máximo permisible de 
los tiristores. 


Corriente de compuerta. — Si un tiristor está polarizado en directa, la inyección de una 
corriente de compuerta al aplicar un voltaje positivo dc compucrta entre la compuerta y las termi- 
nales del cátodo activará al tiristor. Conforme aumenta la corriente de compuerta, se reduce el 
voltaje de bloqueo directo, tal y como aparece en la figura 4-6. 

La figura 4-7 muestra la forma de onda de la corriente del ánodo, inmediatamente después 
de la aplicación de la señal de compuerta. Existe un retraso conocido como tiempo de activación 
fon entre la aplicación de la señal de compuerta y la conducción de un tiristor. ton se define como 
el intervalo de tiempo entre el 10% de la corriente de compuerta de régimen permanente (0.1/5) y 
el 90% de la corriente activa del tiristor en régimen permanente (0.9/7). fon es la suma del tiempo 
de retraso tg y el tiempo de elevación t,. tg se define como el intervalo de tiempo entre el 10% de 
la corriente de compuerta (0.1/5) y el 10% de la corriente activa del tiristor (0.1/7). t, es el tiempo 
requerido para que la corriente del ánodo se eleve del 10% del estado activo (0.177) al 90% de la 
corriente en estado activo (0.977). Estos tiempos se ilustran en la figura 4-7. 


Figura 4-7 Características de activación. 
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Se deben tomar en cuenta los siguientes puntos en el disefio de un circuito de control de 
compuerta: 


1. La sefial de compuerta debe eliminarse después de activarse el tiristor. Una sefial conti- 
nua de compuerta aumentaría la pérdida de potencia en la unión de la compuerta. 

2. Mientras el tiristor esté con polarización inversa, no dcbe haber señal de compuerta; de 
lo contrario, el tiristor puede fallar debido a una corriente de fuga incrementada. 

3. El ancho del pulso de la compuerta tg debe ser mayor que el tiempo requerido para que 
la corriente del ánodo se eleve al valor de corriente de mantenimiento Jy. En la práctica, el ancho 
del pulso £g por lo general se diseña mayor que el tiempo de activación fon del tiristor. 


Ejemplo 4-1 


La capacitancia de una unión con polarización inversa J? en un tiristor es Cj, = 20pF y se puede 
suponer independiente del voltaje en estado desactivado. El valor limitante de la corriente de car- 
ga para activar el tiristor es de 16 mA. Determine el valor crítico de dv/dt. 

Solución C; = 20pF e i5 = 16 mA. Dado que d(Cja)/dt = 0, podemos encontrar el valor crítico 
de dv/dt a partir de la ecuación (4-6): 


do ip | 16 x 107 


oO eee e 


4-5 PROTECCION CONTRA di/dt 


Un tiristor requiere de un tiempo mínimo para dispersar la conducción de la corriente en forma 
uniforme a través de las uniones. Si la velocidad de elevación de la corriente del ánodo es muy al- 
ta en comparación con la velocidad de dispersión del proceso de activación, aparecerá un punto de 
calentamiento, debido a una alta densidad de corriente, por lo que el dispositivo puede fallar, de- 
bido a una temperatura excesiva, 

Los dispositivos prácticos deben protegerse contra un di/dt alto. Como ejemplo, considere- 
mos el circuito de la figura 4-8. Bajo una operación de régimen permanente, Dm conduce cuando 
el tiristor 7, está desactivado. Si Tj se dispara cuando Dm aún está conduciendo, di/dt puede resul- 
tar muy alto y solamente limitado por la inductancia dispersa del circuito. 


Figura 4-8 Circuito pulsador con inductores limitantes de di/dt. 
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En la práctica, di/dt se limita al añadir un inductor en serie Ls, tal y como aparece en la figu- 
ra 4-8. El di/dt directo es 


ET (4-7) 


donde L, es la inductancia en serie, que incluye cualquier inductancia dispersa. 


4-6 PROTECCION CONTRA dv/dt 


Si el interruptor $1 de la figura 4-9a se cierra en t = 0, se aplicará un escalón de voltaje a través del 
tiristor 7, por lo que dv/dt puede ser lo suficientemente alto para activar el dispositivo. El dv/dt se 
puede limitar conectando el capacitor Cs, como aparece en la figura 4-9a. Cuando el tiristor T; se 
active, la corriente de descarga del capacitor estará limitada por el resistor Rs, como aparece en la 
figura 4-9b. 

Con un circuito RC conocido como circuito de freno, el voltaje a través del tiristor se eleva- 
rá en forma exponencial, como se muestra en la figura 4-9c, y el circuito dv/dt puede encontrarse 
aproximadamente a partir de 


dv _ 0.632V, _ 0.632V, 


di T R,C, 
El valor de la constante de tiempo del freno t = R,C, se puede determinar de la ecuación (4-8) 
a partir de un valor conocido dv/dt. El valor de Rs se encuentra a partir de la corriente de des- 
carga Ip. 


(4-8) 


R, => (4-9) 


(d) 


Figura 4-9 Circuitos de protección dv/dt. 
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Es posible utilizar más de una resistencia para dv/dt y para la descarga, tal y como aparece en la 
figura 4-9d. dv/dt queda limitado por R y por Cs. (Ry + R2) limita la corriente de descarga, de mo- 
do que 
um V; 
lw" R eR 


La carga puede formar un circuito en serie con la red de freno, tal y como se muestra en la figura 
.4-9e. De las ecuaciones (3-23) y (3-24), la relación de amortiguación $ de una ccuación de segun- 


do orden es 
a R,*R | Cs 
cw cU T. E (4-11) 


donde L, es la inductancia dispersa, y L y R son la inductancia y la resistencia de la carga, respec- 
tivamente, 

A fin de limitar el excedente de voltaje pico aplicado a través del tiristor, la relación de 
amortiguación se utiliza en el rango de 0.5 a 1.0. Si la inductancia de la carga es alta, que por lo 
general es el caso, Rs puede ser alto y C; puede ser pequeño, para reter er el valor deseado de la re- 
lación de amortiguación. Un valor alto de R, reducirá la corriente de descarga y un valor bajo de 
Cs reducirá la pérdida del circuito de freno. Los circuitos de la figura 4-9 deberán ser totalmente 
analizados a fin de determinar el valor requerido de la relación de amortiguación para limitar 
dv/dt a un valor deseado. Una vez conocida la relación de amortiguación, se pueden determinar Rs 
y C;. Por lo general, se utiliza la misma red RC o de freno, tanto para la protección dv/dt como pa- 
ra suprimir el voltaje transitorio debido al tiempo de recuperación inversa. En la sección 154 se 
analiza la supresión del voltaje transitorio. 


(4-10) 


Ejemplo 4-2 


El voltaje de entrada de la figura 4-9e es V; = 200 V con una resistencia de carga R = SQ. Las in- 
ductancias de carga y dispersas son despreciables y el tiristor es operado a una frecuencia de f, 
= 2 kHz. Si el dv/dt requerido es 100 V/us y la corriente de descarga debe limitarse a 100 A, de- 
termine (a) los valores de Rs y Cs, (b) la pérdida en el circuito de freno y (c) la especificación de 
potencia de la resistencia del circuito de freno. 
Solución dv/dt = 100 V/yus, Ip = 100 A, R = 5Q, L = Ls = 0, y V; = 200 V. 

(a) A partir de la figura 4-9e, la corriente de carga del capacitor del circuito de freno se 
puede expresar de la siguiente forma f 


V, = (R, + R)i + È f idi + oli = 0) 


Con la condición inicial v,(¢ = 0) = 0, la corriente de carga se encuentra como 


V 
it) = R, i eih (4-12) 
donde t = (R, + R)C,. El voltaje directo a través del tiristor es . 
RV, 
url) = V, — R.-R et (4-13) 


En t = 0, vr(0) = V, - RV(R, + R) y en t = t, vr(t) = V, - 0.368RV(, + R): 


dv vj) — vi(0) — 0.632RV, 
dt T CR, + RP (4-14) 
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De la ecuación 4-9, R; = V,/Ipp = 200/100 = 2Q. La ecuación 4-14 da 


0.632 x 5 x 200 x 107° 
(2 + 5y x 100 


C= = 0.129 uF 


(b) La pérdida del circuito de freno es 
P, = 0.5C,V2f, 


(4-15) 
= 0.5 x 0.129 x 1076 x 200? x 2000 = 5.2 W 


(c) Suponiendo que toda la energía almacenada en C, se disipa únicamente en Rs, la espe- 
cificación de potencia de la resistencia del circuito de freno es 5.2 W. 


4-7 DESACTIVACION DEL TIRISTOR 


Un tiristor que está en estado activo se puede desactivar reduciendo la corriente directa a un ni- 
vel por debajo de la corriente de mantenimiento /;;. Existen varias técnicas para desactivar un ti- 
ristor, y se analizan en el capítulo 7. En todas las técnicas de conmutación, la corriente del ánodo 
se mantiene por debajo de la corriente de mantenimiento durante un tiempo lo suficientemente 
largo, de tal manera que todos los portadores en exceso en las cuatro capas sean barridos o re- 
combinados. 

Debido a las dos uniones pn exteriores J; y J3, las características de desactivación deberían 
ser similares a las de un diodo, con la exhibición de un tiempo de recuperación inverso tr y una 
corriente de recuperación de pico inverso Irr. [pg puede ser mucho mayor que la corriente de blo- 
queo inversa normal, /g. En un circuito convertidor, conmutado por línea, en el que el voltaje de 
entrada es alterno, como se muestra en la figura 4-10a, aparece un voltaje inverso a través del ti- 
ristor inmediatamente después de que la corriente directa pasa a través de un valor cero. Este vol- 
taje inverso acelerará el proceso de desactivación, al barrer los portadores en exceso de las 
uniones pn Jı y J3. Para calcular t, e Irr son aplicables las ecuaciones (2-6) y (2-7). 

La unión pn interior Jz requerirá de un tiempo conocido como tiempo de recombinación trc 
para recombinar los portadores en exceso. Un voltaje inverso negativo reduciría dicho tiempo de 
recombinación. f,¿ depende de la magnitud del voltaje inverso. Las características de desactiva- 
ción se muestran en las figuras 4-10a y b para un circuito conmutado por línca y para un circuito 
de conmutación forzada, respectivamente. 

El tiempo de desactivación t, es la suma del tiempo de recuperación inverso t, y el tiem- 
po de recombinación t,e. Al final de la desactivación, se desarrolla una capa de agotamiento a 
través de la unión J2, y el tiristor recupera su capacidad de soportar voltaje directo. En todas las 
técnicas de conmutación del capítulo 7, se aplica un voltaje inverso a través del tiristor durante 
el proceso de desactivación. 

El tiempo de desactivación tg es el valor mínimo del intervalo de tiempo entre el instante en 
que la corriente de activación se ha reducido a cero y el instante en que el tiristor es capaz de so- 
portar un voltaje directo sin activarse. tg depende del valor pico de la corriente de estado activo y 
del voltaje instantáneo de estado activo, 

La carga recuperada inversa Qgg es la cantidad de carga que debe recuperarse durante el 
proceso de desactivación. Su valor queda determinado por el área encerrada por la trayectoria de 
la corriente de recuperación inversa. El valor de Ogg depende de la velocidad de reducción de la 
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Figura 4-10 Características de desactivación. 


corriente de estado activo y del valor pico de la corriente de estado activo, antes de la desactiva- 
ción. Orr causa una correspondiente pérdida de energía dentro del dispositivo. 


4-8 TIPOS DE TIRISTORES 


Los tiristores se fabrican casi exclusivamente por difusión. La corriente del ánodo requiere de un 
tiempo finito para propagarse por toda el área de la unión, desde el punto cercano a la compuerta 
cuando inicia la señal de la compuerta para activar el tiristor. Para controlar el di/dt, el tiempo de 
activación y el tiempo de desactivación, los fabricantes utilizan varias estructuras de compuerta. 
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Dependiendo de la construcción física y del comportamiento de activación y de desactivación, en 
general los tiristores pueden clasificarse en nueve categorías: 


1, Tiristores de control de fase (SCR) 

2. Tiristores de conmutación rápida (SCR) 

3. Tiristores de desactivación por compucrta (GTO) 

4. Tiristores de triodo bidireccional (TRIAC) 

5. Tiristores de conducción inversa (RCT) 

6. Tiristores de inducción estática (SITH) 

7. Rectificadores controlados por silicio activados por luz (LASCR) 
8. Tiristores controlados por FET (FET-CTH) 

9. Tiristores controlados por MOS (MCT) 


4-8.1 Tiristores de control de fase 


Este tipo de tiristores por lo general opera a la frecuencia de línea, y se desactiva por conmutación 
natural. El tiempo de desactivación, tg, es del orden de $0 a 100us. Esto es muy adecuado en espe- 
cial para las aplicaciones de conmutaciones a baja velocidad. También se les conoce como tiristo- 
res convertidores. Dado que un tiristor es básicamente un dispositivo controlado y fabricado de 
silicio, también se conoce como un rectificador controlado de silicio (SCR). 

El voltaje en estado activo, V7, por lo común varía desde aproximadamente 1.15 V para 600 
V, hasta 2.5 V para dispositivos de 4000-V; y para un tiristor de 5500-A 1200-V es típicamente 
1.25 V. Los tiristores modernos utilizan una compuerta amplificadora, en la que se dispara un ti- 
ristor auxiliar T4 mediante una señal de compuerta, y de allí la salida amplificada de Ta se aplica 
como señal de compuerta al tiristor principal T. Esto se muestra en la figura 4-11. La compuerta 
amplificadora permite características altamente dinámicas con dv/dt típicas de 1000 V/us y di/dt 
de 500 A/s, simplificando el diseño de los circuitos para reducir el inductor limitante di/dt y los 
circuitos de protección dv/dt. 


4-8.2 Tiristores de conmutación rápida 


Estos se utilizan en aplicaciones de conmutación de alta velocidad con conmutación forzada (por 
ejemplo, pulsadores en el capítulo 9 e inversores en el capítulo 10). Tienen un tiempo corto de de- 
sactivación, por lo general de 5 a 50 us, dependiendo del rango de voltaje. La caída directa en es- 
tado activo varía aproximadamente en función inversa del tiempo de desactivación t4. Este tipo de 
tiristor también se conoce como tiristor inversor. 

Estos tiristores tienen un dv/dt alto, típicamente de 1000 V/us, y un di/dt de 1000 A/us. La 
desactivación rápida y el di/dt alto son muy importantes para reducir el tamaño y el peso de los 


R Anodo 
Ig Tw 
Compuerta Figura 4-11 Tiristor de compuerta 
Cátodo amplificadora. 
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componentes de conmutación o reactivos del circuito 4. El voltaje en estado activo de un tiristor 
de 2200 A 1800 V es por lo común de 1.7 V. Los tiristores inversores con una muy limitada capa- 
cidad de bloqueo inverso, típicamente de 10 V, y un tiempo de desactivación muy corto, entre 3 y 
5 pis, se conocen comúnmente como tiristores asimétricos (ASCR). En la figura 4-12 se muestran 
tiristores de conmutación rápida de varios tamafios. 


4-8.3 Tiristores de desactivación por compuerta 


Un tiristor de desactivación por compuerta (GTO), al igual que un SCR, puede activarse mediante 
la aplicación de una señal positiva de compuerta. Sin embargo, se puede desactivar mediante una 
señal negativa de compuerta. Un GTO es un dispositivo de enganche y se puede construir con es- 
pecificaciones de corriente y voltaje similares a las de un SCR. Un GTO se activa aplicando a su 
compuerta un pulso positivo corto y se desactiva mediante un pulso negativo corto. Los GTO tie- 
nen varias ventajas sobre los SCR: (1) la eliminación de los componentes auxiliares en la conmu- 
tación forzada, que da como resultado una reducción en costo, peso y volumen; (2) la reducción 
del ruido acústico y electromagnético debido a la eliminación de bobinas de inducción en la con- 
mutación; (3) una desactivación más rápida, que permite frecuencias de conmutación más altas; y 
(4) una eficiencia mejorada de los convertidores. 

En aplicaciones de baja potencia, los GTO tienen las siguientes ventajas sobre los transisto- 
res bipolares: (1) una más alta capacidad de voltaje de bloqueo; (2) una relación alta de corriente 
de pico controlable a corriente promedio; (3) una relación alta de corriente de pulsación pico a co- 
rriente promedio, típicamente de 10:1; (4) una ganancia alta en estado activo (corriente del ánodo 
dividida entre la corriente de la compuerta) típicamente 600; y (5) una señal de compuerta pulsada 
de corta duración. Bajo condiciones de pulsación de carga, un GTO pasa a una saturación más 
profunda debido a la acción regenerativa. Por otra parte, un transistor bipolar tiende a salirse de 
saturación. 

Un GTO tiene una ganancia baja durante el desactivamiento, típicamente de 6, y para desac- 
tivarse requiere de un pulso de corriente negativa relativamente alto. Tiene un voltaje en estado 
activo más alto que el de los SCR. El voltaje en estado activo de un GTO típico de 550 A 1200 V 
es de 3-4 V, Un GTO de 160 A 200 V del tipo 160PFT aparece en la figura 4-13, las uniones de 
este GTO se muestran en la figura 4.14. 


Figura 4-12 Tiristores de conmuta- 
ción rápida. (Cortesía de Powerex, 
Inc.) 
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Figura 4-13 Un GTO de 160 A 200 V. 
(Cortesía de International Rectifier.) 


La corriente pico en estado activo controlable Irgo es el valor pico de la corriente activa 
que puede desconectarse por control de compuerta. El voltaje en estado desactivado se reaplica en 
forma inmediata después de la desactivación y el dv/dt reaplicado se limita únicamente a la capa- 
citancia del circuito de frenado. Una vez desactivado un GTO, la corriente de carga /7, que es des- 


viada y carga al capacitor de circuito de freno, determina el dv/dt reaplicado. 
du _ l, 


d C 


donde C, es la capacitancia del circuito de frenado. 


4-8.4 Tiristores de triodo bidireccional 


Un TRIAC puede conducir en ambas direcciones, y normalmente se utiliza en el control de fase 
de corriente alterna (por ejemplo, controladores de voltaje de ca del capítulo 6). Se puede conside- 


Figura 4-14 Uniones del GTO de 
160 A de la figura 4-13. (Cortesía de 
International Rectifier.) 
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rar como si fueran dos SCR conectados en antiparalelo, con una conexión de compuerta común, 
como se muestra en la figura 4-15a. Las características v-i aparecen en la figura 4-15c. 

Dado que el TRIAC es un dispositivo bidireccional, no es posible identificar sus terminales 
como ánodo y cátodo. Si la terminal MT, es positiva con respecto a la terminal MT|, el TRIAC se 
puede activar aplicando una señal de compuerta positiva entre la compuerta G y la terminal MT. 
Si la terminal MT» es negativa con respecto a la terminal MT}, se activará al aplicar una señal ne- 
gativa a la compuerta, entre la compuerta G y la terminal MT;. No es necesario que estén presen- 
tes ambas polaridades en las señales de la compuerta y un TRIAC puede ser activado con una sola 
señal positiva o negativa de compuerta. En la práctica, la sensibilidad varía de un cuadrante a otro, 
el TRIAC normalmente se opera en el cuadrante / * (voltaje y corriente de compuerta positivos) o 
en el cuadrante III” (voltaje y corriente de compuerta negativos). 


4-8.5 Tiristores de conducción inversa 


En muchos circuitos pulsadores e inversores, se conecta un diodo antiparalelo a través de un SCR, 
con la finalidad de permitir un flujo de corriente inversa debido a una carga inductiva, y para me- 
jorar el requisito de desactivación de un circuito de conmutación. El diodo fija el voltaje de blo- 
queo inverso del SCR a 1 0 2 V por debajo de las condiciones de régimen permanente. Sin 
embargo, bajo condiciones transitorias, el voltaje inverso puede elevarse hasta 30 V debido al vol- 
taje inducido en la inductancia dispersa del circuito dentro del dispositivo. 


MT, 
Ti T2 MT, G 
G 
MT; MT» 


(a) Equivalente del TRIAC (b) Simbolo del TRIAC 


Estado activo 
Cuadrante II 
Cuadrante ! (MT + ve) 


la disparado 


Estado desactivado 


la disparado 
Cuadrante IIl (MT2-ve} Cuadrante IV 
Estado activo 


c) Características v-i 


Figura 4-15 Características de un TRIAC. 
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Un RCT es un intercambio entre caracteristicas del dispositivo y requisitos del circuito; 
puede considerarse como un tiristor con un diodo antiparalelo incorporado, tal y como se muestra 
en la figura 4-16. Un RCT se conoce también como tiristor asimétrico (ASCR). El voltaje de blo- 
queo directo varía de 400 a 2000 V y la especificación de corriente llega hasta 500 A. El voltaje 
de bloqueo inverso es típicamente 30 a 40 V. Dado que para un dispositivo determinado está pre- 
establecida la relación entre la corriente directa a través de un tiristor y la corriente inversa del 
diodo, sus aplicaciones se limitarán a diseños de circuitos específicos. 


B Figura 4-16 Tiristor de conducción inversa. 


4-8.6 Tiristores de inducción estática 


Las características de un SITH son similares a las de un MOSFET del capítulo 8. Por lo general, 
un SITH es activado al aplicárscle un voltaje positivo de compuerta, como los tiristores normales, 
y desactivado al aplicárscle un voltaje negativo a su compuerta. Un SITH es un dispositivo de 
portadores minoritarios. Como consecuencia, el SITH tiene una baja resistencia en estado activo 
así como una baja caída de potencial, y se puede fabricar con especificaciones de voltaje y co- 
rriente más altas, 

Un SITH tiene velocidades de conmutación muy rápidas y capacidades altas de dv/dt y 
di/dt. El tiempo de conmutación es del orden de 1 a 6 us. La especificación de voltaje puede al- 
canzar hasta 2500 V y la de corriente está limitada a 500 A. Este dispositivo es extremadamente 
sensible a su proceso de fabricación, por lo que pequeñas variaciones en el proceso de manufactu- 
ra pueden producir cambios de importancia en sus características, 


4-8.7 Rectificadores controlados de silicio activados por luz 


Este dispositivo se activa mediante radiación directa sobre el disco de silicio provocada con luz. 
Los pares electrón-hueco que se crean debido a la radiación producen la corriente de disparo bajo 
la influencia de un campo eléctrico. La estructura de compuerta se diseña a fin de proporcionar la 
suficiente sensibilidad para el disparo, a partir de fuentes luminosas prácticas (por ejemplo, LED 
y para cumplir con altas capacidades de di/dt y dv/dt). 

Los LASRC se utilizan en aplicacioncs de alto voltaje y corriente [por ejemplo, transmisión 
de cd de alto voltaje (HVDC) y compensación dc potencta reactiva estática o de volt-amperes re- 
activos (VAR)]. Un LASCR ofrece total aislamiento eléctrico entre la fuente de disparo luminoso 
y el dispositivo de conmutación de un convertidor de potencia, que flota a un potencial tan alto 
como unos cuantos cientos de kilovoltios. La especificación de voltaje de un LASCR puede llegar 
tan alto como 4 kV a 1500 A, con una potencia de disparo luminoso de menos de 100 mW. El 
di/dt típico es 250 A/us y el dv/dt puede ser tan alto como 2000 V/s. 
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4-8.8 Tiristores controlados por FET 


Un dispositivo FET-CTH combina un MOSFET y un tiristor en paralelo, tal y como se muestra en 
la figura 4-17. Si a la compuerta del MOSFET se le aplica un voltaje suficiente, típicamente 3 V, 
se genera internamente una corriente de disparo para el tiristor. Tiene una alta velocidad de con- 
mutación, un di/dt alto y un dv/dt alto. 

Este dispositivo se puede activar como los tiristores convencionales, pero no se puede de- 
sactivar mediante control de compuerta. Esto serviría en aplicaciones en las que un disparo óptico 
debe utilizarse con el fin de proporcionar un aislamiento eléctrico entre la sefial de entrada o de 
control y el dispositivo de conmutación del convertidor de potencia. 


4-8.9 Tiristores controlados por MOS 


Un tiristor controlado por MOS (MCT) combina las características de un tiristor regenerativo de 
cuatro capas y una estructura de compuerta MOS. En la figura 4-18a aparece un diagrama esque- 
mático de una celda MCT. El circuito equivalente se muestra en la figura 4-18b y el símbolo co- 
rrespondiente en la 4-18c. La estructura NPNP se puede representar por un transistor NPN Q1 y 
un transistor PNP Q^». La estructura de compuerta MOS se puede representar por un MOSFET de 
canal p M; y un MOSFET de canal n M2. 

Debido a que se trata de una estructura NPNP, en vez de la estructura PNPN de un SCR 
normal, el ánodo sirve como la terminal de referencia con respecto a la cual se aplican todas las 
señales de compuerta. Supongamos que el MCT está en estado de bloqueo directo y se aplica un 
voltaje negativo Vga. Un canal p (o una capa de inversión) se forma en el material dopado n, ha- 
ciendo que los huecos fluyan lateralmente del emisor p E; de Q» (fuente Sı del MOSFET M; del 
canal p) a través del canal p hacia la base p Bı de Q; (que es drenaje Dı del MOSFET M; del ca- 
nal p). Este flujo de huecos forma la corriente de base correspondiente al transistor npn Qi. A 
continuación, el emisor n* E, de Q1 inyecia electrones, que son recogidos en la base n B» (y en el 
colector n C1) que hace que el emisor p E? inyecte huecos en la base xn B2, de tal forma que se ac- 
tive el transistor PNP Q) y engancha al MCT. En breve, un Vga de compuerta negativa activa al 
MOSFET M; del canal p, proporcionando así la corriente de base del transistor Q2. 

Supongamos que el MCT está en estado de conducción, y se aplica un voltaje positivo Vga. 
Se forma entonces un canal n en el material contaminado p, haciendo que fluyan lateralmente 
electrones de la base n Bz de Q2 (fuente S2 del MOSFET M2 del canal n) a través del canal n del 
emisor n* fuertemente contaminado de Q: (drenaje Dz del MOSFET M^ dcl canal n^). Este flujo 
de electrones desvía la corriente de base del transistor PNP Q» de tal forma que su unión base- 


Anodo 
n 

Figura 4-17 Tiristor controlado por 
Cátodo FET. 
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(a) Diagrama esquemático 
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Figura 4-18 Diagrama esquemático de circuito equivalente correspondiente a los MCT. 
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emisor se desactiva, y ya no habrá huecos disponibles para recolección por la base p B, de Q; (y el 
colector p C» de Q2). La eliminación de esta corriente de huecos en la base p B, hace que se desac- 
tive el transistor NPN Qi, y el MCT regresa a su estado de bloqueo. En breve, un pulso positivo de 
compuerta Vga desvía la corriente que excita la base de Qj, desactivando por lo tanto el MCT. 

El MCT se puede operar como dispositivo controlado por compuerta, si su corriente es me- 
nor que la corriente controlable pico. Intentar desactivar el MCT a corrientes mayores que su co- 
rriente controlable pico de especificación, puede provocar la destrucción del dispositivo. Para 
valores más altos de corriente, el MCT debe ser conmutado como un SCR estándar. Los anchos 
de pulso de la compuerta no son críticos para dispositivos de corrientes pequeñas, Para corrientes 
mayores, el ancho del pulso de desactivación debe ser mayor. Además, durante la desactivación, 
la compuerta utiliza una corriente pico. En muchas aplicaciones, incluyendo inversores y pulsado- 
res, se requiere, de un pulso continuo de compuerta sobre la totalidad del período de 
encendido/apagado a fin de evitar ambigiiedad en el estado. 

Un MCT tiene (1) una baja caída de voltaje directo durante la conducción; (2) un tiempo de 
activado rápido, típicamente 0.4 us, y un tiempo de desactivado rápido, típicamente 1.25 us, para 
un MCT de 300 A, 500 V; (3) bajas pérdidas de conmutación; (4) una baja capacidad de bloqueo 
de voltaje inverso y (5) una alta impedancia de entrada de compuerta, lo que simplifica mucho los 
circuitos de excitación. Es posible ponerlo efectivamente en paralelo, para interrumpir corrientes 
altas, con sólo modestas reducciones en la especificación de corriente del dispositivo, No se puede 
excitar fácilmente a partir de un transformador de pulso, si se requiere de una polarización conti- 
nua a fin de evitar ambigiicdad de estado. 


Ejemplo 4-3 


Un tiristor conduce una corriente, tal y como se muestra en la figura 4-19, y el pulso de corriente 
se repite con una frecuencia f, = 50 Hz. Determine la corriente promedio en estado activo fr. 
Solución /, = Irm = 1000 A, Tz 1/f; = 1/50 = 20 ms, y 4 = t5 = 5 ps. La corriente promedio en 
estado activo es 
1 
I = 35.000 
= 999.5 A 
(A) 


[0.5 x 5 x 1000 + (20,000 — 2 x 5) x 1000 + 0.5 x 5 x 1000] 


AA 
M 
Sus 


5 us 
PL HAS 


Figura 4-19 Forma de onda de corriente del tiristor. 


4-9 OPERACION EN SERIE DE TIRISTORES 
Para aplicaciones de alto voltaje, es posible conectar dos o más tiristores en serie, a fin de propor- 


cionar la especificación de voltaje. Sin embargo, debido a la diversidad en la producción, las ca- 
racterísticas de los tiristores del mismo tipo no son idénticas. En la figura 4-20 se muestran las 
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Estado activo 


EL e si = J. Estado inactivo 


Figura 4-20 Características en esta- 
do inactivo de dos tiristores. 


características en estado no activo de dos tiristores. Para la misma corriente en estado inactivo, los 
voltajes difieren. 

En el caso de los diodos, sólo se tienen que compartir los voltajes de bloqueo inverso, en 
tanto que tratándose de los tiristores, se requieren redes de distribución de voltaje, tanto para con- 
diciones inversas, como para condiciones de inactividad. La distribución del voltaje se lleva a ca- 
bo, por lo común, conectando resistencias a través de cada tiristor, tal y como se muestra en la 
figura 4-21. Para voltajes compartidos iguales, las corrientes de estado inactivo difieren, tal y co- 
mo se muestra en la figura 4-22, Supongamos que en la cadena existen n, tiristores. La corriente 
en estado inactivo del tiristor T4 es /p; y las de los demás tiristores son iguales, de tal forma que 
Ip? = Ips = [pa € [pi < [p2. Dado que el tiristor Tj en estado inactivo tiene la corriente más baja, Ti 
compartirá un mayor voltaje. 

Si J, es la corriente de la resistencia R a través de T; y las corrientes de las demás resisten- 
cias son iguales, de tal manera que h = h = Ia, la repartición de corriente en estado inactivo es 


Alp = lp; — I; Ip hb —Ip tl —-lh-bho h=l,— Alp 
El voltaje a través de T; es Vp; = RI. Utilizando las leyes de voltaje de Kirchhoff obtenemos 
V, = Vp + (n, - DER = Vp + (n, — DA) — AIp)R 
= Vp + (n, - DAR - (n, — DR Alp (4-16) 
= n,Vp — (n, — DR Alp 
Resolviendo la ecuación (4-16) en función del voltaje Vp; a través de T1 obtenemos 


OV. t (n, — DR Alp 


Vo = p (4-17) 


Figura 4-21 Tres tiristores conectados en serie. 
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Estado activo 


Estado inactivo 
Figura 4-22 Corrientes de fuga di- 
V recta en el caso de una distribución 
igual del voltaje. 


Vp; resultará máximo cuando /p sea máximo. Para fp] = 0 y A/p = [pa, la ecuación (4-17) propor- 
ciona cl voltaje cn régimen permanentc-en el peor de los casos a través de T1, 
V, + (n, — DRIp 

As 


Vpstmax = (4-18) 

Durante la desactivación, las diferencias en la carga almacenada causan diferencias en la 
distribución del voltaje inverso, tal y como aparece en la figura 4-23. El tiristor con menos carga 
recuperada (o con menos tiempo de recuperación inversa) se enfrentará al voltaje transitorio más 
alto. Las capacitancias de unión, que controlan las distribuciones de voltaje transitorias, no serán 
adecuadas y, por lo general, será necesario conectar un capacitor C; a través de cada tiristor, tal y 
como aparece en la figura 4-21. Ry limita la corriente de descarga. Por lo general, se utiliza la mis- 
ma red RC, tanto para la compartición de voltaje transitorio, como para la protección de dv/dt. 

El voltaje transitorio a través de 71 se puede determinar a partir de la ecuación (4-17) apli- 
cando la relación de la diferencia de voltajes 


AV = R Alp -2-8 (4-19) 


Vpi + Vo2 = Vs 


Figura 4-23 Tiempo de recuperación 
inversa y distribución de voltaje. 
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donde Q1 es la carga almacenada de 71, y Q» es la carga de los demás tiristores, de tal forma que 
Q2 = Q3 = On y Q1 < Q2. Sustituyendo la ecuación (4-19) en la ecuación (4-17) obtenemos 


1 [ (m-1) 2d 
Vo = + 4-20 
DI ns V, Ci ( ) 
La compartición de voltaje transitorio, en el peor caso ocurrirá cuando Qj = 0 y AQ = Q» es 
1 (n; E 1) 
Von) = y |v. E e (4-21) 


Un factor de reducción de especificación, que se utiliza normalmente para aumentar la confiabili- 


dad de la cadena, se define como 
V, 


DRF = | - —*—_ (4-22) 
AsVDS(max) 


Ejemplo 4-4 


En una cadena se utilizan diez tiristores para soportar un voltaje de cd V, = 15 kV. La corriente 
de fuga máxima y las diferencias de carga de recuperación de los tiristores son 10 mA y 150 C, 
respectivamente. Cada tiristor tiene una resistencia de distribución de voltaje R = 56 kQ y una 
capacitancia C, = 0.5 uF. Determine (a) la distribución de voltaje máxima en régimen permanen- 
te Vpscmax), (b) el factor de reducción de especificación de voltaje en régimen permanente, (c) la 
compartición de voltaje transitorio máximo Vpr(max) y (d) el factor de reducción de especifica- 
ción dc voltaje transitorio. 

Solución 7s = 10, V; = 15 kV, Alp = Ip = 10 mA, y AQ = Q5 = 50 uC. 

(a) De la ecuación (4-18), la distribución de voltaje máximo de régimen permanente es 


_ 15,000 + (10 — 1) x 56 x 10? x 10 x 10? 


Vase m Ag. o E UN 
(c) De la ecuación (4-22), el factor de reducción de especificación en régimen permanente es 
15,000 _ 
DRF = 1 - To x 2004 7 25.15% 


(c) De la ecuación (4-21), la compartición máxima del voltaje transitorio es 
. 15,000 + (10 — D x 150 x 107/(0,5 x 107%) _ 


VDT(máx) 7 10 1770 V 
(d) De la ecuación (4-22) el factor de reducción de especificación transitorio es 
15,000 _ 
DRF-1- 10x170^ 15.2596 


4-10 OPERACION EN PARALELO DE TIRISTORES 


Cuando los tiristores se conectan en paralelo, la corriente de la carga no se comparte en forma 
igual, debido a diferencias en sus características. Si un tiristor conduce más corriente que los 
demás, aumenta su disipación de potencia, incrementando por lo tanto la temperatura de la 
unión y reduciendo su resistencia interna. Esto, a su vez, aumentará la distribución de corriente 
y puede dañar al tiristor. Esta fuga térmica puede evitarse si se instala un disipador de calor co- 
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mún, tal y como se analiza en el capítulo 15, de forma que todas las unidades operen a la misma 
temperatura. 

Una pequeña resistencia, como se muestra en la figura 4-24, puede conectarse en serie con 
cada tiristor, para forzar una distribución igual de corriente, pero existirá una pérdida considerable 
de potencia en las resistencias en serie, Una solución común para la repartición de corriente en los 
tiristores es la utilización de inductores acoplados magnéticamente, como se muestra en la figura 
4-24b. Si aumenta la corriente a través del tiristor 7), se inducirá un voltaje de polaridad opuesta 
en los embobinados del tiristor T? y se reducirá la impedancia a través de la trayectoria de T5, in- 
crementando por lo tanto el flujo de corriente a través de Ta. 


(a) Distribución estática de corriente (b) Distribución dinámica de corriente 


Figura 4-24 Distribución de corriente en los tiristores. 


4-11 CIRCUITOS DE DISPARO DE TIRISTOR 


En los convertidores de tiristor, aparecen diferentes potenciales en las distintas terminales, El cir- 
cuito de potencia está sujeto a un alto voltaje, por lo general mayor de 100 V, y el circuito de 
compuerta se mantiene a un bajo voltaje, típicamente de 12 a 30 V. Se requiere de un circuito ais- 
lante entre el tiristor individual y su circuito generador de impulso de compuerta. El aislamiento 
se puede llevar a cabo ya sea mediante transformadores de pulso, o mediante acopladores ópticos. 
Un acoplador óptico podría ser un fototransistor o un foto SCR, tal y como se muestra en la figura 
4-25, Un pequeño pulso a la entrada de un diodo de emisor de luz infrarroja (ILED), Dj, activa el 
foto SCR T}, y dispara el tiristor de potencia Tz. Este tipo de aislamiento requiere de una fuente 
de alimentación de energía por separado Vec, y aumenta el costo y el peso del circuito de disparo. 
En la figura 4-26a aparece un sencillo arreglo de aislamiento con transformadores de pulso. 
Cuando se aplica un pulso de voltaje adecuado en la basc del transistor conmutador Qi, el transis- 
tor se satura y el voltaje de cd V. aparece a través del primario del transformador, produciendo un 


Figura 4-25  Aislador acoplado por foto SCR. 
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Figura 4-26 Aislamiento por transformador de pulso. 


voltaje pulsado sobre el secundario del transformador, el cual es aplicado entre la compuerta del 
tiristor y su cátodo. Cuando se elimina el pulso de la base del transistor Q1, el transistor se desac-. 
tiva apareciendo un voltaje de polaridad opuesta inducido en el primario del transformador por lo 
que el diodo de marcha libre D,, conduce. La corriente debida a la energía magnética del transfor- 
mador se reduce desde D,, hasta cero. Durante esta reducción transitoria, un voltaje inverso co- 
rrespondiente se induce en el secundario. El ancho del pulso se puede hacer más largo, 
conectando un capacitor C a través de la resistencia R, tal y como se muestra en la figura 4-26b. 
El transformador conduce corriente unidireccional y el núcleo magnético se saturará, limitando 
por lo tanto cl ancho del pulso. Este tipo de aislamiento es adecuado para pulsos típicamente de 
50 us a 100 ps. 

En muchos convertidores de potencia con cargas inductivas, el período de conducción de un 
tiristor depende del factor de potencia de la carga; por lo tanto, el inicio de là conducción del tiris- 
tor no queda bien definido. En esta situación, a menudo resulta necesario disparar los tiristores en 
forma continua. Sin embargo, una conmutación continua aumenta las pérdidas del tiristor. Se pue- 
de obtener un tren de pulsos, cosa que resulta preferible, mediante un embobinado auxiliar, tal y 
como se muestra en la figura 4-26c. Cuando se activa el transistor Q1, también se induce un volta- 
je en el embobinado auxiliar N3 en la base del transistor Qi, de tal forma que el diodo D; queda 
con polarización inversa y Q; se desactiva. Entretanto, el capacitor C1 se carga a través de Ry y 
vuelve a activar a Q4. Este proceso de activación y desactivación continuará siempre que exista 
una señal de entrada v; al circuito aislador. En vez de utilizar el embobinado auxiliar como oscila- 
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dor de bloqueo, se podria generar un tren de pulsos mediante una compuerta lógica AND con un 
oscilador (o un mecanismo de tiempo), tal y como se muestra en la figura 4-26d. En la práctica, la 
compuerta AND no puede excitar directamente al transistor Q1, y normalmente se conecta una 
etapa intermedia antes del transistor, 

La salida de los circuitos de compuerta de las figuras 4-25 o 4-26 normalmente se conecta 
entre compuerta y cátodo, junto con otros componentes de protección de compuerta, tal y como 
aparece en la figura 4-27. La resistencia Ry de la figura 4-27a aumenta la capacidad dv/dt del tiris- 
tor, reduce el tiempo de desactivación y aumenta las corrientes de mantenimiento y de enganche, 
El capacitor Cg de la figura 4-27b elimina los componentes de ruido de alta frecuencia, aumenta la 
capacidad dv/dt y el tiempo de retraso de la compuerta. El diodo D, de la figura 4-27c protege la 
compuerta de un voltaje negativo. Sin embargo, para SCR asimétricos, es deseable tener cierta 
cantidad de voltaje negativo de compuerta, para mejorar la capacidad dv/dt y también para reducir 
el tiempo de desactivación. Todas estas características se pueden combinar, tal y como se muestra 
en la figura 4-27d, en la que el diodo D, permite sólo pulsos positivos, R, amortigua cualquier os- 
cilación transitoria y limita la corriente de compuerta. 


Figura 4-27 Circuitos de protección de compuerta. 


4-12 TRANSISTOR MONOUNION 


El transistor monounión (UJT) se utiliza comúnmente para generar señales de disparo en los SCR. 
En la figura 4-28a aparece un circuito básico de disparo UJT. Un UJT tiene tres terminales, cono- 
cidas como emisor E, base uno B, y base dos B2. Entre B4 y B2 la monounión tiene las caracterís- 
ticas de una resistencia ordinaria (la resistencia entre bases Rag teniendo valores en el rango de 
4.7 a 9.1 KQ). Las características estáticas de un UJT se muestran en la figura 4-28b. 

Cuando se aplica el voltaje de alimentación V; en cd, se carga el capacitor C a través la re- 
sistencia R, dado que el circuito emisor del UJT está en estado abierto. La constante de tiempo del 
circuito de carga es t; = RC. Cuando el voltaje del emisor Vg, el mismo que el voltaje del capaci- 
tor vc, llega al voltaje pico, Vp, se activa el UST y el capacitor C se descarga a través de Rp, a una 
velocidad determinada por la constante de tiempo t? = RgiC. t; es mucho menor que t;. Cuando 
el voltaje del emisor Vg se reduce al punto del valle V,, el emisor deja de conducir, se desactiva el 
UJT y se repite el ciclo de carga. Las formas de onda del emisor y de los voltajes de disparo apa- 
recen en la figura 4-28c. 

La forma de onda del voltaje de disparo Vg; es idéntica a la corriente de descarga del capa- 
citor C1. El voltaje de disparo Vg debe diseñarse lo suficientemente grande como para activar al 


120 Los tiristores Cap. 4 


Ve 


Vs 
Vp id > ccv 
L l 
i i 
Ree [ 1 
1 1 
t 1 
Vi Sea ss yo WE E 4-- 
B2 , t | t 
0 MEE. v gr t 
VJT Vana > i : | ; 
+ D 
Bi t i t 1 
Bi 7 i i i i 
1 1 1 M 
C Ve M Ve i 
Rei Vei i i 
= _ 1 1 
L i) 
| | 
la) Circuito (c) Formas de onda 
Ve 
Region Regidn de Región de 
d -«——— resistencia ————*»|-«———- m 
le corte negativa saturación 


Vp 
| Punto de pico 


Veg = 10V 


Punto de valle 


VE (sat) 
Y, 


le 


(b) Características estáticas 


Figura 4-28 Circuito de disparo UJT. 


SCR. El período de oscilación, T, es totalmente independiente del voltaje de alimentación V, y es- 
tá dado por 


1 1 
= =- = 4-23 
T F RC Inz= s (4-23) 
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donde el parámetro n se conoce como la relación intrínseca de equilibrio. El valor de n está entre 
0.51 y 0,82, 

La resistencia R está limitada a un valor entre 3 kQ y 3 MQ. El límite superior de R está de- 
terminado por el requisito de que la recta de carga formada por R, y V, intersecte a las característi- 
cas del dispositivo a la derecha del punto de pico, pero a la izquierda del punto de valle. Si la recta 
de carga no cae a la derecha del punto de pico, el UGT no se activa. Esta condición se satisface si 
Vs — IjR > Vp. Esto es, 


(4-24) 


En el punto de valle 7g = Iv y Vg = V, de tal forma que la condición del límite inferior de R para 
asegurar la desactivación es V, — I, R < Vy. Esto es, 


V= Vy 
Rac 


(4-25) 
El rango recomendado de voltaje de alimentación V, es de 10 a 35 V. Para valores fijos de n, el 
voltaje pico V, varía con el voltaje entre las dos bases, Vgg. Vp está dado por 


V, = Vee + Vp(7 0.5 V) ~ nV, + Vo(= 0.5 V) (4-26) 
donde Vp es la caída de voltaje directa de un diodo. El ancho ¢, del pulso de disparo es 
tg = RC (4-27) 


En general, Rp, está limitado a un valor por debajo de 100 Q, aunque en algunas aplicacio- 
nes es posible tener valores de 2 a 3 kQ. Por lo general, una resistencia Ag» se conecta en serie 
con la base dos, para compensar la reducción de V, debida al aumento de la temperatura, y para 
proteger al UJT de un posible desbocamiento térmico. La resistencia Rg tiene un valor de 100 Q 
o mayor, y se puede determinar en forma aproximada a partir de 


104 


= — 4-28 
PA (4-28) 


Rez 


Ejemplo 4-5 


Diseñe el circuito de disparo de la figura 4-28a. Los parámetros del UJT son V, = 30 V, ņ = 0.51, 
lp = 10 pA, V, = 3.5 V c J, = 10 mA. La frecuencia de oscilación es f = 60 Hz, y el ancho del 
pulso de disparo 4 = 50 ms. 

Solución T= 1/f = 1/60 Hz = 16.67 ms. De la ecuación (4-26), Vp = 0.51 x 30+ 0.5 = 15.8 V. 
Si suponemos que C = 0.5 pF. De las Ecuaciones (4-24) y (4-25), los valores límitantes de R son 


30 - 15.8 


Rae AZM 
30 — 3.5 
= 2.65 kQ 
R> 10 mA 2.65 


De la ecuación (4-23), 16.67 ms = R x 0.5 uF x In(1/(1 - 0.51 )], lo que da un valor de R = 
46.7 KQ, que cae dentro de los valores limitantes. El voltaje de compuerta pico Vg; = Vp = 15.8 V. 
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De la ecuación (4-27), 
50 us 


t 
= = = 
Ra C 0.5 nF 100 Q 
Y de la ecuación (4-28), 
10* 
Ra = gsr x30 969 


4-13 TRANSISTOR MONOUNION PROGRAMABLE 


El transistor monounión programable (PUT) es un pequeño tiristor que aparece en la figura 4-29a. 
Un PUT se puede utilizar como un oscilador de relajación, tal y como se muestra en la figura 
4-29b. El voltaje de compuerta Vg se mantiene desde la alimentación mediante el divisor resistivo 
de voltaje Rı y R2, y determina el voltaje de punto de pico Vp. En el caso del UJT, V, está fijo para 
un dispositivo por el voltaje de alimentación de cd. Pero el V; de un PUT puede variar al modifi- 
car el valor del divisor resistivo Ry y R2. Si el voltaje del ánodo V4 cs menor que el voltaje de 
compuerta Vg, el dispositivo se conservará en su estado inactivo. Si V4 excede el voltaje de com- 
puerta en una caída de voltaje de diodo Vp, se alcanzará el punto de pico y el dispositivo se acti- 
vará. La corriente de pico I, y la corriente del punto de valle /, dependen de la impedancia 
equivalente en la compuerta Rg = R1R2/(R; + R2) y del voltaje de alimentación de cd V;. En gene- 
ral, Ry está limitado a un valor por debajo de 100 Q. 


V, está dado por 
R: 
= —— V, 4-29 
Vp Ri+ R v: ee) 
que da la relación intrínseca como 
LV. Ro 
WU RER TE 


+Vs 


Ry 


Anodo 


Compuerta Anodo Compuerta 


+ 


R2 Va 


Cátodo 
(a) Símbolo (b) Circuito 


Figura 4-29 Circuito de disparo para un PUT, 
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R y C controlan la frecuencia, junto con A; y R2. El período de oscilación T está dado en forma 


aproximada por 
1 V, ( A) 
ELE UP x 4-31 
T f RC In V,- v, RCIn(t + R, (4-31) 
La corriente de compuerta 7c en el valle está dada por 
V, 
D gs -32 
Ig= ü- RE (4-32) 
donde Rg = RiRyY(R1 + R2). Ri y R2 se pueden determinar a partir de 
R = Ra (4-33) 
n 
R = Eo (4-34) 
l= y 


Ejemplo 4-6 


Diseñe el circuito de disparo de la figura 4-29b. Los parámetros del PUT son V; = 30 Ve lg = 1 
mA. La frecuencia de oscilación es f = 60 Hz. El ancho del pulso es t¿ = 50 ms y el voltaje de 
pico de disparo es Vg, = 10 V. 

Solución T = 1/f = 1/60 Hz = 16.67 ms. El voltaje pico de disparo Va, = Vp = 10 V. Sea C = 
0.5 uF. De la ecuación (4-27), Ry = (¿IC = SO us/0.5 uF = 100 Q. De la ecuación (4-30), 7 = 
V/V; = 10/30 = 1/3. De la ecuación (4-31), 16.67 ms = R x 0.5 uF x In[30/(30 — 10)] lo que da R 
= 82.2 kQ. Para /g = 1 mA, la ecuación (4-32) da un valor Rg = (1 — 1) x 30/1 mA = 20 kQ. De 
la ecuación (4-33), 


Ry = 82 = kn x 2 = 60 kM 


De la ecuación (4-34), 


R 
Ry == kM x = 30kO 


4-14 MODELO SPICE DE TIRISTOR 


Supongamos que el tiristor, tal y como se muestra en la figura 4-30a, es operado a partir de una 
fuente de alimentación de corriente alterna. Este tiristor deberá tener las siguientes características. 


1. Deberá conmutarse al estado activo, con la aplicación de un pequeño voltaje positivo en la 
compuerta, siempre y cuando el voltaje ánodo a cátodo sea positivo, 


2. Deberá mantenerse en estado activo, en tanto fluya corriente en el ánodo, 


3. Deberá conmutarse al estado inactivo cuando la corriente del ánodo pase por cero en la dix 
rección negativa. 


La acción de conmutación del tiristor se puede representar en un modelo mediante un inte- 
rruptor controlado por voltaje y una fucnte de corriente polinomial [14]. Esto aparece en la figura 
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Figura 4-30 Modelo SPICE de tiristor. 


4-30b. El proceso de activación se explica en los pasos siguientes: 


1. 


2. 


2 


> 


a 


eh 


S 


Para un vóltaje de compuerta positivo V, entre los nodos 3 y 2, la corriente de compuerta es 
I; = VX) = VyR. 

La corriente de compuerta 7; activa la fuente de corriente F; produciendo una corriente de 
valor F; = Pil; = P (VX), de tal forma que F1 = P, + Fa. 

La fuente de corriente F, produce un voltaje de rápido crecimiento Vg a través de la resis- 
tencia Rr. 


Conforme Vg se incrementa sobre cero, la resistencia Rs del interruptor controlado por vol- 
taje Sı se reduce desde Rogr hasta Ron. 


Conforme la resistencia Rs del interruptor S; se reduce, la corriente del ánodo I4 = /(VY) au- 
menta, siempre que el voltaje ánodo a cátodo sea positivo. Esta corriente creciente del áno- 
do 7, produce una corriente Fa = Pala = PAN(VY). Esto da como resultado un valor 
incrementado de voltaje Vg. 


Esto produce una condición regenerativa, que lleva rápidamente al interruptor a una baja re- 
sistencia (estado activo). El interruptor se mantiene activo aun cuando el voltaje de la com- 
puerta V, se elimine. 


La corriente del ánodo /; continúa fluyendo, siempre que sea positiva y que el interruptor se 
mantenga en estado activo. 


Durante la desactivación, la corriente de compuerta es nula e 7, = 0. Esto es, Fy = 0, Fi = 


Fg + Fa = Fa. La operación de desactivación se puede explicar mediante los pasos siguientes: 


1. 


Conforme se hace negativa la corriente del ánodo /;, se invierte la corriente 1, siempre que 
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ya no esté presente el voltaje de la compuerta Vy. 


2. Con un F; negativo, cl capacitor Cr se descarga a través de la fuente de corriente F; y de la 
resistencia Rr. 


3. Con la caída de voltaje Va a un bajo nivel, la resistencia Rs del interruptor $, se incrementa 
desde un valor bajo (Ron) hasta uno alto (Rory). 


4, Esta es, otra vez, una condición regenerativa, con la resistencia del interruptor excitada rápi- 
damente a un valor Rory, conforme el voltaje Vg tienda a cero. 


Este modelo funciona bien en un circuito convertidor, en el cual la corriente del tiristor cae 
a cero por sí misma, debido a las características naturales de la corriente. Pero para un convertidor 
de onda completa ca-cd con una corriente de carga continua analizada en el capítulo 5, la corrien- 
te del tiristor se desvía a otro tiristor y este modelo puede no dar la salida real. Este problema se 
puede remediar afiadiendo el diodo Dr, tal y como aparece en la figura 4-30b. El diodo impide 
cualquier flujo de corriente inverso a través del tiristor, debido al disparo de otro tiristor dentro del 
circuito. 

Este modelo de tiristor se puede utilizar como un subcircuito. El interruptor $1 es controlado 
por el voltaje de control Vg conectado entre los nodos 6 y 2. El interruptor y/o los parámetros del 
diodo pueden ajustarse para obtener la caída descada activa dcl tiristor. Utilizaremos los paráme- 
tros de diodo IS-2.2E-15, BV=1800V, TT=0, y los parámetros de interruptor RON=0.0125, 
ROFF=10E+5, VON=0.5 V, VOFF=0V. La definición del subcircuito para el modelo de tiristor 
SCR se puede describir como siguc: 


* Subcircuit for ac thyristor model 


.SUBCKT SCR 1 . 2 3 2 

* model anode cathode +teontrol -control 

* name voltage voltaje 

51 1 5 6 2 smod ; Voltage-controlled switch 

RG 3 4 50 

Vx 4 2 DC OV 

VY 5. 7 DC 0v 

DT 7 2 DMOD ; Switch diode 

RT 6 2 1 

cT 6 2 10UF 

F1 2 6 POLY (2) VX VY 0 50 11 

.MODEL SMOD VSWITCH (RON=0.0125 ROFF=10E+5 VON=0.5V VOFF=0V) ; Switch model 

.MODEL DMOD D(IS=2.2E-15 BV=1800V TT=0) ; Diode model parameters 

ENDS SCR ; Ends subcircuit definition 
RESUMEN 


Existen nueve tipos de tiristores. Sólo los GTO, SITH y MCT son dispositivos de desactivación 
por compuerta. Cada uno de los tipos tiene ventajas y desventajas. Las características de los tiris- 
tores reales difieren en forma significativa de las de los dispositivos ideales. Aunque existen va- 
rios procedimientos para activar los tiristores, el control de la compuerta es cl que resulta más 
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dvidt alto. Debido a la carga recuperada, algo de energía se almacena en el di/dt y en inductores 
dispersos; los dispositivos deben protegerse de esta energía almacenada. Las pérdidas de conmu- 
tación de los GTO son mucho más altas que las de los SCR normales. Los componentes del cir- 
cuito de freno del GTO resultan críticos para su rendimiento. 

Debido a diferencias en las características de tiristores de un mismo tipo, las operaciones en 
serie y en paralelo requieren de redes para repartición de voltaje y de corriente, a fin de proteger- 
los bajo condiciones de regímenes permanente y transitorio. Es obligatorio un procedimiento de 
aislamiento entre el circuito de potencia y los circuitos de compuerta. El aislamiento por transfor- 
mador de pulso es simple, pero eficaz. En el caso de las cargas inductivas, un tren de pulsos redu- 
ce las pérdidas de tiristor y se utiliza normalmente para disparar dispositivos, en vez de un pulso 
continuo. Los UJT y los PUT se utilizan para la generación de pulsos de disparo. 
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4-1. 


4-2. 


PREGUNTAS DE REPASO 


¿Qué es la característica v-i de los tiristores? 
¿Qué es la condición inactiva de los tiristores? 
¿Qué es la condición activa de los tiristores? 
¿Qué es la corriente de enganche entre tiris- 
tores? 

¿Qué es la corriente de mantenimiento de los 
tiristores? 

¿Cuál es el modelo del tiristor con dos transis- 
tores? 

¿Cuáles son los procedimientos para activar 
tiristores? 

¿Cuál es el tiempo de activación de los tiris- 
tores? 

¿Cuál es el objeto de la protección di/di? 

¿Cuál es método común de protección di/dt? 
¿Cuál es el objeto de la protección dv/dt? 

¿Cuál es el método común de protección dv/dt? 
¿Cuál es el tiempo de desactivación de los tiris- 
tores? 

¿Cuáles son los tipos de tiristores? 

¿Qué cs un SCR? 

¿Cuál es la diferencia entre un SCR y un 
TRIAC? 

¿Cuál es la característica de desactivación de los 
tiristores? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 
GTO? 


. ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 


SITH? 


4-20. 


4-21, 


4-22. 
4-23. 


4-24. 


4-25. 


4-26. 


4-27 


4-28. 
4-29, 
4-30. 


4-31. 


4-32, 
4-33. 


¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 
RCT? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 
LASCR? 

¿Qué es una red de freno? 

¿Cuáles son las consideraciones de diseño para 
las redes de freno? 

¿Cuál es la técnica común para la repartición de 
voltaje en tiristores conectados en serie? 
¿Cuáles son las técnicas comunes para la repar- 
tición de corriente entre üristores conectados en 
paralelo? 

¿Cuál es el efecto del tiempo de recuperación 
inverso sobre la repartición del voltaje transito- 
rio de los tiristores conectados en paralelo? 
¿Cuál es el factor de reducción de la especifica- 
ción o decaimiento de los tiristores conectados 
en serie? 

iQué es un UJT? 

¿Cuál es el voltaje pico de un UJT? 

¿Cuál es el voltaje del punto de valle de un 
UJT? 

¿Cuál es la relación de equilibrio intrínseca de 
un UJT? 

Qué es un PUT? 


¿Cuáles son las ventajas de un PUT sobre un 
UJT? 


PROBLEMAS 


La capacitancia de unión de un tiristor puede su- 
ponerse independiente del voltaje en estado 
inactivo. El valor limitante de la corriente de 
carga para activar el tiristor es 12 mA. Si el va- 
lor crítico de dv/dt es 800 V/s, determine la ca- 
pacitancia de la unión. 


La capacitancia de unión de un tiristor es Cy) = 
20 pF y se puede suponer independiente del vol- 
taje en estado inactivo. El valor limitante de la 
corriente de carga para activar el tiristor es 15 
mA. Si se conecta un capacitor de 0.01 pF a tra- 
vés del tiristor, determine el valor crítico de 
dvidt. 


4-3. 


En la figura P4-3 aparece un circuito de tiristor. 
La capacitancia de unión del tiristor es Cj; = 15 
pF y se puede suponer independiente del voltaje 
en estado inactivo. El valor limitante de la co- 
rriente de carga para activar el tiristor es 5 mA y 


Figura P4-3 
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4-7. 


4-8. 


el valor crítico de dv/dt es 200 V/us. Determine 
el valor de la capacitancia C, tal que el tiristor 
no se activa debido a dv/dt. 


. El voltaje de entrada en la figura 4-9e es V, = 


200 V, con una resistencia de carga de R = 10 Q 
y una inductancia de carga de L = 50 uH. Si la 
relación de amortiguación es 0.7 y la corriente 
de descarga del capacitor es de 5 A, determine 


acc MS Lu = Lag ns —_a—__aOo 


Figura P4-6 


Una cadena de tiristores se conccta en serie para 
soportar un voltaje de cd V, = 15 kV. La corrien- 
te de fuga máxima y las diferencias de carga de 
recuperación de los tiristores son 10 mA y 150 
nc, respectivamente. Un factor de reducción de 
especificación o decaimiento del 20% ha sido 
aplicado a la distribución en régimen de estado 
permanente y de voltaje transitorio de los tiristo- 
res. Si la compartición máxima de voltaje de ré- 
gimen permanente es 1000 V, determine (a) la 
resistencia R de compartición de voltaje en régi- 
men permanente de cada tiristor y (b) la capaci- 
tancia Cy del voltaje transitorio de cada tristor. 

Dos tiristores están conectados en paralelo pa- 
ra convertir una corriente de carga total /, = 
600 A. La caída de voltaje en estado activo de 
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4-5. 


4-6. 


4-9, 


4-10. 


(a) los valores de Rs y Cs, y (b) el dv/dt máxi- 
mo. 

Repita el problema 4-4 si el voltaje de entrada 
es de ca, v, = 179 sen 3771, 

Un tiristor conduce una corriente como aparece 
en la figura P4-6. La frecuencia de conmutación 
es f, = 50 Hz. Determine la corriente promedio 
en estado activo /7. 


5 ps 


un tiristor es Vr, = 1.0 a 600 A y la de los 
otros tiristores es Vr; = 1.5 V a 300 A. Deter- 
mine los valores de las resistencias en serie 
necesarias para obligar a la compartición de 
corriente con una diferencia del 10%. El volta- 
je total v 2 2.5 V. 

Disefie el circuito de disparo de la figura 4-28a. 
Los parámetros del UJT son V, = 20 V, = 
0.66, Jp = 10 pA, V, 2.5 Vel, = 10 mA. La 
frecuencia de oscilación es f 2 1 kHz, y el an- 
cho del pulso de compuerta es t = 40 ps. 
Diseñe el circuito de disparo de la figura 4-29b. 
Los parámetros del PUT son V, = 20 V e lg = 
1.5 mA. La frecuencia de oscilación es f = 


- 1 KHz. El ancho del pulso es f, = 40 tis, y el 


pulso pico de disparo es Vg, = 8 V. 
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5-1 INTRODUCCION 


En el capítulo 3 vimos que los diodos rectificadores sólo suministran un voltaje de salida fijo. Pa- 
ra obtener voltajes de salida controlados, se utilizan tiristores de control de fase en vez de diodos. 
Es posible modificar el voltaje de salida de los rectificadores a tiristores controlando el retraso o 
ángulo de disparo de los mismos. Un tiristor de control de fase se activa aplicándole un pulso cor- 
to a su compuerta y se desactiva debido a la conmutación natural o de línea; en el caso de una 
carga altamente inductiva, se desactiva mediante el disparo de otro tiristor del rectificador durante 
el medio ciclo negativo del voltaje de entrada. 

Estos rectificadores controlados por fase son sencillos y menos costosos y, en general, su 
eficiencia es superior al 95%. Dado que estos rectificadores controlados convierten ca en cd, se 
conocen también como convertidores ca-cd, y se utilizan en forma extensa en aplicaciones indus- 
triales, especialmente en propulsores de velocidad variable, con potencias desde fraccionarias has- 
ta niveles de megawats. 

Los convertidores de control de fase se pueden clasificar en dos tipos, dependiendo de la 
fuente de alimentación: (1) convertidores monofásicos y (2) convertidores trifásicos. Cada tipo se 
puede subdividir en (a) semiconvertidor, (b) convertidor completo y (c) convertidor dual. Un se- 
miconvertidor es un convertidor de un cuadrante, y tiene una misma polaridad de voltaje y de co- 
rriente de salida. Un convertidor completo es un convertidor de dos cuadrantes, la polaridad de su 
voltaje de salida puede ser positiva o negativa. Sin embargo, la corriente de salida del convertidor 
completo sólo tiene una polaridad. Un convertidor dual puede operar en cuatro cuadrantes, y tanto 
su voltaje como su corriente de salida pueden ser positivos o negativos. En algunas aplicaciones, 
los convertidores se conectan en serie, a fin de que operen a voltajes más altos y para mejorar el 
factor de potencia de entrada. 

Para analizar el rendimiento de los convertidores controlados por fase con carga RL se pue- 
de aplicar el método de las series de Fourier, similar al de los rectificadores con diodos. Sin em- 
bargo, a fin de simplificar el análisis, se puede suponer que la inductancia de carga es lo 
suficientemente alta como para que la corriente de carga se considere continua y tenga una com- 
ponente ondulatoria despreciable. 
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5-2 PRINCIPIO DE OPERACION DEL CONVERTIDOR CONTROLADO POR FASE 


Consideremos el circuito de la figura 5-1a, con carga resistiva. Durante el medio ciclo positivo del 
voltaje de entrada, el ánodo del tiristor es positivo con respecto al cátodo por lo que se dice que el 
tiristor tiene polarización directa. Cuando el tiristor T, se dispara, en œt = a el tiristor Tio 
conduce, apareciendo a través de la carga el voltaje de entrada. Cuando en el voltaje de entrada 
empieza a hacerse negativo, of = 71, el ánodo del tiristor es negativo con respecto al cátodo y se 
dice que el tiristor 7, tiene polarización inversa; por lo que se desactiva, El tiempo desde que el 
voltaje de entrada empieza a hacerse positivo hasta que se dispara el tiristor en wt = a, se llama 
ángulo de retraso o de disparo a. 

La figura 5-1b muestra la región de operación del convertidor, donde el voltaje y la corrien- 
te de salida tienen una sola polaridad. La figura 5-1c muestra las formas de onda de los voltajes de 
entrada, y de salida, asi como de la corriente de carga y del voltaje a través de T1. por lo general, 
este convertidor no se utiliza en aplicaciones industriales, porque su salida tiene un alto contenido 
de componentes ondulatorias, de bajas frecuencia. Si f, es la frecuencia de la alimentación de en- 
trada, la frecuencia más baja del voltaje de salida de la componente ondulatoria es fs. 


Vp vs = V sen ot Vo 


(a) Circuito 


Vo " 
t 


(b) Cuadrante 


(c) Formas de onda 


Figura 5-1 Convertidor monofásico de tiristor, con carga resistiva. 
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¿AA AAA ——  _—____552 


Si Vm es el voltaje pico de entrada, el voltaje promedio de salida Vig puede determinarse a 
partir de 
1 LA Vin T7 
Va = >Í Vm sen ot dwt) = => [—cos wt]a 
2m Ja 2r ( $-1 ) 


T zü + cos a) 


y Vea puede variar desde V,,/m hasta 0, al variar œ desde O hasta rr. El voltaje promedio de salida 
se hace máximo cuando a = 0 y el voltaje de salida máximo V4, es 
V, 
Vim == (5-2) 


T 


Normalizando el voltaje de salida con respecto a Vam, el voltaje de salida normalizado sera 


V 
V, = v = 0.5(1 + cos a) (5-3) 
dm 


El voltaje de salida rms está dado por 
12 


Vos = [1 [ Visen? wt don) = [YE [7 — cos 200 dws] 
j 


= Ya [1 ( 7 li 
a la 2 


(5-4) 


Ejemplo 5-1 


Si el convertidor de la figura 5-1a tiene una carga puramente resistiva R y el ángulo de retraso es 
& = 7/2, determine (a) la eficiencia de la rectificación, (b) el factor de forma FF, (c) el factor de 
componente ondulatoria RF, (d) el factor de utilización del transformador TUF y (e) el voltaje de 
pico inverso PIV del tiristor 7}. 

Solución El ángulo de retraso, a = 1/2, De la ecuación (5-1), Veg = 0.1592V, e Leg 
0.1592V,,/R. De la ecuación (5-3), V, = 0.5 pu. De la Ecuación (5-4) Vins = 0.3536V m € Tans 
0.3536V,/R. De la ecuación (3-42), Pea = Vedl eg = (0.1592V m) UR y de la ecuación (3-43), Poa 
V ams rms = (0.3536Vin) “IR. 

(a) De la ecuación (3-44), la eficiencia de la rectificación 


_ (0.1592Vin}? 
2 (0.3536V n)? 


W H u 


- 20.2796 


(b) De la ecuación (3-46), el factor de forma 


i 2 
piv 72771 0 222.1% 


FF = 


(c) De la ecuación (3-48), el factor de componente ondulatoria RF = (2.221? - py” 


1.983 es decir 198.3%. 

(d) El voltaje rms del secundario del transformador, V; = VAN 2 = 0.707Vm. El valor rms 
de la corriente del secundario del transformador es la misma que la de la carga, J, = 0.3536V,,/R. 
La clasificación en volt-amperes (VA) del transformador, VA = Vl, = 0.707Vm / 0.3536V m/R. 
De la ecuación (3-49) 
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0.1592 NS 
79307x 0356 9104 y - 9.86 


TUF TUF 


(e) El voltaje de pico inverso PIV = Vm 


Nota. El rendimiento del convertidor se degrada en el rango inferior del ángulo de re- 
traso o. 


5-3 SEMICONVERTIDORES MONOFASICOS 


La disposición del circuito de un semiconvertidor monofásico aparece en la figura 5-2a, con una 
carga altamente inductiva. La corriente de carga se supone continua y libre de componentes ondu- 
latorias. Durante el medio ciclo positivo, el tiristor Tı tiene polarización directa. Cuando el tiristor 
Tı se dispara en wt = o, la carga se conecta a la alimentación de entrada a través de 7; y D» durante 
el período a < œt < n. Durante el período m < wt < (rt + a), el voltaje de entrada es negativo y el 
diodo de marcha libre D,, tiene polarización directa. ‘Dm conduce para proporcionar la continuidad 
de corriente de la carga inductiva. La corriente de carga se transfiere de T1 y D2 a Dm, y el tiristor 
T; así como el diodo D» se desactivan, Durante el medio ciclo negativo del voltaje de entrada, el ti- 
ristor 7? queda con polarización directa y el disparo del tiristor T? en wt = x + o invierte la polari- 
zación de Dm. El diodo Dm se desactiva y la carga se conecta a la alimentación a través de T2 y Dj. 

La figura 5-2b muestra la región de operación del convertidor, donde tanto el voltaje como 
la corriente de salida tienen polaridad positiva. La figura 5-2c muestra las formas de onda para el 
voltaje de entrada, el voltaje de salida, la corriente de entrada y las corrientes a través de Ti, Tz, 
Dj y D2. Este convertidor tiene un mejor factor de potencia, debido a la operación del diodo de 
marcha libre y es de uso común en aplicaciones hasta de 15 kW, donde la operación en un cua- 
drante es todavía aceptable. 

El voltaje promedio de salida se puede encontrar a partir de 


2Vm [—cos wt]7 
27 


Vac = = P Vm sen ot d(wt) = 
i (5-5) 


Vm 
= za + cos a) 


y Vea puede modificarse o variar, desde 2V,,/m hasta O al variar œ desde O hasta m. El voltaje pro- 

medio máximo de salida es V4,, 2 2V,/r y el voltaje promedio de salida normalizado es 

= Vac 
Van 


V, = Q.5(1 + cos a) (5-6) 


El voltaje de salida rms se determina a partir de 


a 2 Es j 1/2 o (La. Te B ux 
V= Iz. [T Vi sen! wt dion) = | STA = cos 207) dion) 


(5-7) 
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Ve 


Ven > - vs = Vm sen ot 
Vo n+a 
0 a a e On et 
1 

l | | 

EM E | 

i | 

(a) Circuito ( N 

1 | 
«t 


o 
—-& 
a 
a 
+ 
9 
b: 
a 


int 


i | 
E A. | 
Voc 0 i at 
dá RNC NS 
x 1 
0 lac E 0 i nta Qn a 
1, 1o | 
a 
| x 
0 - r wt 
| 


Qf - -|--—-42 


lo? 
(b) Cuadrante aM 
0 wt 
! n*a 2n 
F's 
|| nea 2n t 
0 T " 2 
; i [ 
i 
ot 1 
E [ | 
! I ot 
0 ; T ] 
tom 1 l I \ 
à DR 


a n n+a 2 
(c) Formas de onda 
Figura 5-2 Semiconvertidor monofásico. 


Ejemplo 5-2 


El semiconvertidor de la figura 5-2a está conectado a una alimentación de 120 V 60 Hz. La co- 
rriente de carga /, se puede suponer continua y su contenido de componentes ondulatorias des- 
preciable. La relación de vueltas del transformador es la unidad. (a) Exprese la corriente de 
entrada en una serie de Fourier; determine el factor armónico de la corriente de entrada HF, el 
factor de desplazamiento DF, y el factor de potencia de entrada PF. (b) Si el ángulo de retraso es 
a = 1/2, calcule Veg, Vas Vms, HF, DF y PF. 

Solución (a) La forma de onda para la corriente de entrada aparece en la figura 5-2c y la co- 
rriente de entrada instantánea se puede expresar con una serie de Fourier de la forma 


O = fy, + Ss (a, cos not + b, sen nur) (5-8) 


n=4,2,.. 
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donde 


1 T 1 7T 2m i 
Ios = 5 (à is(t) diot) = 5- li 1, dwt) — |o L dion | =0 


lm, 
da == i(t) cos nwt dwt) 
Ta 


al Hf I, cos not d(at) — ie I, cos nwt dio] 


T 
2, Z 5 
= ~ ~ sen na paran=1,3,5,... 
nm 


-0 paran = 2,4,6... 


b, = J I i(t) sen nwt d(wt) 
T in 


1 "T 27 

=> li I, sen nof dat) — Í I sen not don 
JT kde Ta 

sle icona) paran = 1,3,5,... 
nT 


=0 paran = 2,4,6,... 


Dado que Fea = 0, la ecuación (5-8) se puede escribir como 


LO- Y V2 Aysen(not + d) —— (5-9) 
nzl.3.5.... 
donde 
gy = tan”! a =- = (5-10) 


El valor rms de la componente armónica de orden n de la corriente de entrada se deduce como 


1 2 22 2V2 Li ha 
= n + By)? = > 5-11 
"m v? (an bi) nm cos 2 ( ) 
De la ecuación (5-11), el valor rms de la corriente fundamental es 
2V2 I, a 
A cos 5 
T 2 


La corriente de entrada rms se puede calcular a partir de la ecuación (5-11) como 


" si $ ie 


nhs 


1, también se puede determinar directamente a partir de 
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De la ecuación (3-51), HF = [(//Is1)* — 1]'”, o bien 


HF = Wess - l (512) 
De las Ecuaciones (3-50) y (5-10), 
DF = cos à, = cos — a (5-13) 
De la ecuación (3-52), 
PF = % co a | V2(1 + cos a) (5-14) 


1, 008: 7 inm o9]? 


(ba = 1/2 y Vm = V2 x 120 = 169.7 V. De la ecuación (5-5), Veg = (V/ (1 + cos at) = 
54.02 V, de la ecuación (5-6), V, = 0.5 pu, y de la ecuación (5-7), 


1/2 
Vans = E (s ee 23] = 84.57 V 


v5 2 
PM cos Z = 0.63661, 
T 4 


I, = Iq (1 = 2j = 0.70711, 


I 2 12 
HF = [(¿) 1] = 0.4835 o 48.35% 
"nm 
&--1 y DF = cos - 2 = 0.7071 
La a 
PF = 7 68 z= 0.6366 (atrasado) 
S 


Nota. Los parámetros de rendimiento del convertidor dependen del ángulo de retraso a. 
5-3.1 Semiconvertidor monofásico con carga AL 


En la práctica, una carga tiene una inductancia finita. La corriente de carga depende de los valores 
de la resistencia de carga R y de la inductancia de carga L. La operación del convertidor se puede 
dividir en dos modos: modo 1 y modo 2. 


Modo 1. Este modo es válido para 0 < wt < a, durante el cual conduce el diodo de mar- 
cha libre Dm. La corriente de carga iz; durante el modo 1 queda descrita por 


LA. Ri + E=0 (5-15) 


misma que, con la condición inicial ¿,(t01 = 0) = Iz en el estado de régimen permanente, da 


in = Le (Rv m ža = e QD para ij; = 0 (5-16) 
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Al final de este modo en œt = a, la corriente de carga se convierte en [,1; es decir 


E 
Ij = iz(wt =a)= Ij,e Riola) = R [t = e (RID cleo) para 7; =0 (5-17) 


Modo 2. Este modo es válido para a < wt < 1, donde el tiristor T1 conduce. Si vs = Nov, 
sen Qt es el voltaje de entrada, la corriente de carga iz2 durante el modo 2 se puede encontrar 
mediante 

dij; 


Lo, + Rint E= V2 V, sen wt (5-18) 


cuya solución es de la forma 


V2 V. E 
ip = = !sen(ot — 6) + Aye REI — i para ij; = 0 


donde la impedancia de la carga Z = [R? + (aLy]? y el ángulo de la impedancia de la carga 
0 = tan  (oL/R). 

La constante Ay, que se puede determinar a partir de la condición inicial: en wt = Q, iz2 = 
1,1, se encuentra como 


E v2V, 
Ay = "m t R = Z * sen(a = e) etRíLale) 


La sustitución de A; da como resultado 


E vv, 


3 nlor ~ 0) — 5 + m tg cz Mae- e g (Riad - 

para ip; 2 0 (5-19) 
Al final del modo 2 en la condición de régimen permanente: [y2((01 = 7) = Izo. Al aplicar esta con- 
dición a la ecuación (5-16) y resolviendo en función de /;;, obtenemos 


V2 V,sen(g — 8) — Sen(a — Be Riad E 
lo = FZ 1 — e (Dio) R 


> LUE 
ip = Z 


para l2 0y Osa «m (5-20) 
La corriente rms de un tiristor se puede determinar a partir de la ecuación (5-19) como 
2 LEM y 
Ir = E i if» dwt) 
La corriente promedio de un tiristor también se puede determinar de la ecuación (5-19) como 
l fr, 
la = ps i ir? At) 


La corriente de salida rms puede encontrarse de las ecuaciones (5-16) y (5-19) como 


= 1 a 3 ES 73 lá 
Los = [zz [7 ili don + 35 |” iis don 
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La corriente de salida promedio se puede encontrar de las ecuaciones (5-16) y (5-19) como 


I fe, 1 fr, 
la = zz | in don) + = |" in do) 


Ejemplo 5-3* 


El semiconvertidor monofásico de la figura 5-2a tiene una carga RL con L 2 6.5 mH, R2 2.5 Qy 
E = 10 V. El voltaje de entrada es V, = 120 V (rms) a 60 Hz. Determine (a) la corriente de carga 
Ij, en wt = 0 y la corriente de carga Iz; en wt = a = 60°, (b) la corriente promedio del tiristor /a, 
(c) la corriente rms del tiristor /5, (d) la corriente rms de salida /44,,y (e) la corriente promedio de 
salida Zeg- 
Solución R = 2.5 Q, L = 6.5 mH, f = 60 Hz, o = 2r x 60 = 377 rad/s, V; = 120 V, 0 = tan” 
(OL/R) = 44.43? y Z 2 3.5 0. 

(a) La corriente de carga en régimen permanente en wt = 0, ILo = 29.77 A. La corriente de 
carga en régimen permanente en t= a, Ip) = 7.6 A. 

(b) La integración numérica de ir? en la ecuación (5-19), da como resultado la corriente 
promedio del tiristor como /4 = 11.42 A. 

(c) De la integración numérica de i22 entre los limites (0! = & hasta 7t, obtenemos la co- 
rriente rms del tiristor como /4 = 20.59 A. 

(d) La corriente rms de salida Jms = 30.92 A. 

(e) La corriente promedio de salida leq = 28.45 A. 


5-4 CONVERTIDORES MONOFASICOS COMPLETOS 


El arreglo de circuito de un convertidor monofásico completo aparece en la figura 5-3a con una 
carga altamente inductiva, de tal forma que la corriente de carga es continua y libre de componen- 
tes ondulatorias. Durante el medio ciclo positivo, los tiristores T; y T2 tienen polarización directa; 
cuando en wt = & estos dos tiristorcs se disparan simultáneamente, la carga sc conecta a la alimen- 
tación de entrada a través de T; y T2. Debido a la carga inductiva, los tiristores T; y Tz seguirán 
conduciendo más allá de wt = T, aun cuando el voltaje de entrada sea negativo. Durante el medio 
ciclo negativo del voltaje de entrada, los tiristores T4 y T4 tienen una polarización directa; el dis- 
paro de los tiristores 75 y Ta aplicará el voltaje de alimentación a través de los tiristores T, y Ta 
como un voltaje de bloqueo inverso. Debido a la conmutación natural o de línea, Ti y T» se de- 
sactivarán y la corriente de carga será transferida de T, y T; a T4 y T4. En la figura 5-3b se mues- 
tran las regiones de operación del convertidor y en la figura 5-3c aparecen las formas de onda para 
el voltaje de entrada, el voltaje de salida y las corrientes de entrada y salida. 

Durante el período que va desde o hasta m, el voltaje de entrada v, y la corriente de entrada 
i, son positivos; la potencia fluye de la alimentación a la carga. Se dice que el convertidor se opera 
en modo de rectificación, Durante el período de x hasta m + a, el voltaje de entrada v, es negativo 
y la corriente de entrada i, es positiva; existiendo un flujo inverso de potencia, de la carga hacia la 
alimentación. Se dice que el convertidor se opera en modo de inversión. Este convertidor es de 
uso extenso en aplicaciones industriales hasta 15 kW. Dependiendo del valor de a, el voltaje pro- 
medio de salida puede resultar positivo o negativo y permite la operación en dos cuadrantes. 
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Vp 


(a) Circuito 


(b) Cuadrante 


(c) Formas de onda 


Figura 5-3 Convertidor monofásico completo. 


El voltaje promedio de salida se puede determinar a partir de 


2V 
[=cos wit]z** 
7T 


2 Tta 
Va = = = 
cd >. ie Vin sen wt d(ot) > 


(5-21) 


2V 
= —cos a 
T 


y variando a desde O hasta x se puede variar Vcg desde 2V,,/n hasta -2V n/n. El voltaje promedio 


de salida máximo es Vgm = 2V,,/n y el voltaje promedio de salida normalizado es 


V, 
V, = —4 = cosa (5-22) 


Vdm 


El valor rms del voltaje de salida está dado por 


2 fr+a ye V2, mta m 
Vane = [E [77 va son? we don) = [22 [777 à — cos 220 don] 
Vm 
= = V, 
v2 


(5-23) 


Sec. 5-4 Convertidores monofásicos completos 


I. 


Con una carga puramente resistiva, los tiristores T} y T? conducirán desde o hasta m, y los 
tiristores T3 y T4 conducirán desde o + xt hasta 27. El voltaje instantáneo de salida será similar a 
los de los semiconvertidores de la figura 5-2b. Las ecuaciones (5-5) y (5-7) son aplicables para 
determinar los voltajes de salida rms y promedio. 


Ejemplo 5-4 


Para un ángulo de retraso de & = 7/3, repita el ejemplo 5-2 para el convertidor completo monofá- 
sico de la figura 5-3a. 

Solución (a) La forma de onda de la corriente de entrada aparece en la figura 5-3c y la corrien- 
te instantánea de entrada se puede expresar con una serie de Fourier de la forma 


i(t) = diag + X (a, COS not + b, sen not) 
n21.2.... 


donde 


E 1 2rta | E zh Tee _ Tr+a | ER 
led = 5- f it) dot) = 57 | n I, dot) E I, dwt) | = 0 
an == |" 140) cos not dwt) 


ata 2m*a 
> lí I, cos not d(ot) — Í I, COS not don] 
T a Tte 


ll 


NL paran=1,3,5,... 
nm 
=0 paran=2,4,... 


eee [77 it) sen not dot) 
7T a 


T+ Qn ta 
-— lf I, sen not díwt) — dd I, sen not dier) 


T 
Al, 

= — cos na paran =1,3,5,... 
nm 


- 0 paran=2,4,... 


Dado que /,4 = 0, la corriente de entrada se puede escribir en la forma 


E 


i(- Y  V2I,seníot + à) 


n= 
donde 


$n = tan! 2t = -na (5-24) 


y 0, es el ángulo de desplazamiento de la corriente de la armónica de orden n. El valor rms de la 
corriente de entrada de la armónica de orden n es 


4l 224, 


V2 na nT Wed 


] 2 
In = vA (an + by)? = 
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y el valor rms de la corriente fundamental es 


El valor rms de la corriente de entrada se puede calcular a partir de la ecuación (5-25), como 


js $ ny” 


n=1,3,5,... 
1, también se puede determinar directamente a partir de 


E 1/2 


De la ecuación (3-51) se puede encontrar el factor armónico con 


I, 2 Y > 
HF = [(#) p i| = 0483 o 48.3% 


De las ecuaciones (3-50) y (5-24), el factor de desplazamiento 


DF = cosd¡=<cos — a (5-26) 


De la ecuación (3-52) se encuentra el factor de potencia como 


PF = la cos ~a = 2n cos x (5-27) 
I, T" 
(b) & = n/3. 
Vea = Ya cos a = 54.02 V y V, = 0.5 pu 
Ving = DE = V, = 120 V 
2 
l la FEM = 
m = (2v <2) 7 0.900321, y I, Da la 
LY 12 
Ke [5 - i| = 0.4834 o 48,34% 
si 
ese y DF = cos -a = cus — = 0.5 


3 


PF = la cos —a = 0,45 (atrasado) 
s 


Nota. La componente fundamental de la corriente de entrada es siempre 90.03% de Ig y el 
factor armónico se mantiene constante en 48.34%. 


5-4.1 Convertidor monofásico completo con carga RL 


La operación del convertidor de la figura 5-3a se puede dividir en dos modos idénticos: modo 1, 
cuando T; y T? conducen, y modo 2 cuando Tx y Ta conducen, Las corrientes de salida durante es- 
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u——————— Oa 


tos modos son similares, y por tanto es necesario sólo considerar un modo para encontrar la 
corriente de salida i; . 

El modo 1 es válido para a < œt < (a + n). Si el voltaje de entrada es v, = V2 V, sen of, la 
ecuación (5-18) se puede resolver con la condición inicial: en X = O, iz = Izo. La ecuación (4-19) 
da /,, como 


ao VEY, E 
ip = Z sen(wt — 6) — R 


(5-28) 
E VAV : 
+ p + R == 7 senía = 9) e Filial 1) 
Al final del modo 1 en la condición de régimen permanente i(t = 7 + 0) = [11 =1,,. Aplicando 
esta condición a la ecuación (5-28) y resolviendo en función de /;,, obtenemos 


lo = ln = x “AE 1 — ¿RDA UR 


para/,,2 0 (5-29) 


El valor crítico de @ en el cual Z, se convierte en cero se puede resolver para valores conocidos de 
9, R, L, E y V, mediante un método iterativo. La corriente rms o eficaz de un tiristor se puede en- . 
contrar a partir de la ecuación (5-28) como 


bou Va 
n= [zz 77 6 don] 


La corriente rms de salida se puede entonces determinar a partir de 
las = UR + IR)? = V2 In 


Le corriente promedio de un tiristor también se puede encontrar de la ecuación (5-28) como 


1 aha " 
l, = og. Ë dwt) 


La corriente promedio de salida se puede determinar a partir de 
lao = La + La = 214 
Ejemplo 5-5* 


El convertidor completo monofásico de la figura 5-3a tiene una carga RL con L = 6.5 mH, R = 
0.5 Q y E = 10 V. El voltaje de entrada es V; = 120 V a (rms) 60 Hz. Determine (a) la corriente 
de carga Íz, a œt = a = 60°, (b) la corriente promedio del tiristor 74, (c) la corriente rms del tiris- 
tor Ip, (d) la corriente rms de salida /ms y (e) la corriente promedio de salida Log. 
Solución oa = 60°, R =0.5 Q, L = 6.5 mH, f = 60 Hz, œ = 21 x 60 = 377 rad/s, V, 120 Vy 8 = 
tan" (@L/R) = 78.47°. 

(a) La corriente de carga en régimen permanente en wt = a, lto = 49.34 A. 

(b) La integración numérica de ty en la ecuación (5-28), resulta en la corriente promedio 
del tiristor como /4 = 44.05 A. 

(c) Mediante la integración numérica de i entre los limites «Y = & hasta ft + (x, obtenemos 
la corriente rms del tiristor como /g = 63.71 A. 

(d) La corriente rms de salida /ms = V2 Ig = N 2x 63.71 = 90.1 A. 

(e) La corriente promedio de salida /;4 = 2/4 = 2 X 44.04 = 88.1 A. 
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5-5 CONVERTIDORES MONOFASICOS DUALES 


Vimos en la sección 5-4 que los convertidores monofásicos completos con cargas inductivas sólo 
permiten la operación en dos cuadrantes. Si se conectan dos de estos convertidores completos es- 
palda con espalda, tal y como aparece en la figura 5-4a, se pueden invertir tanto el voltaje de sali- 
da como la corriente de carga. El sistema permitirá una operación en cuatro cuadrantes, 
llamándosele convertidor dual, Los convertidores duales son de uso común en propulsores de ve- 
locidad variable de alta potencia. Si o y o? son los ángulos de retraso de los convertidores 1 y 2, 
respectivamente, los voltajes promedio de salida correspondientes son Via; y V». Los ángulos de 
retraso se controlan de tal forma que un convertidor funciona como rectificador y el otro converti- 
dor funciona como inversor; pero ambos convertidores producen el mismo voltaje promedio de 
salida. En la figura 5-4b se muestran las formas de onda de salida de los dos convertidores, en los 
que los dos voltajes promedio de salida son los mismos. En la figura 5-4c aparecen las caracterís- 
ticas v-i de un convertidor dual. 
; De la ecuación (5-21), los voltajes promedio de salida son 


Vin 
Veal = a cos aj (5-30) 


2V, 
Vea) = —— cos œ (5-31) 
T 
Dado que un convertidor rectifica y el otro invierte, 
Vai = Vega o bien, COS O2 = COS Q1 = cos(n — ou) 


Y, por lo tanto, 
A =r- A (5-32) 


Dado que los voltajes instantáneos de salida de los dos convertidores están fuera de fase, existirá 
una diferencia instantánea de voltaje que dará como resultado una corriente circulante entre am- 
bos convertidores. Esta corriente circulante no fluirá a través de la carga y por lo general estará li- 
mitada por un reactor de corriente circulante L, tal y como se muestra en la figura 5-4a. 

Si vo, y v,; son los voltajes de salida instantáneos de los convertidores 1 y 2, respectivamen- 
te, la corriente circulante puede determinarse integrando la diferencia de voltaje instantáneo a par- 
tir de ws = 2x — a). Dado que los dos voltajes promedio de salida son iguales y opuestos durante 
el intervalo wt = x + O; hasta 2r — ay, su contribución a la corriente circulante instantánea i, es 


cero. 
i ] fe ] fas 
i, = uL —€— d(wt) = wh, Ius (Voy + va) dwt) 
Vin wt ‘wt " 
= u.c sen ordon = [7 senor dto] (5-33) 


2Vin 
= — (cos ot — cos a) 
coL, 
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Figura 5-4 Convertidor monofásico dual. 
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La corriente circulante instantánea depende del ángulo de retraso. Para ou = 0, su magnitud se ha- 
ce mínima cuando Qf = nr, n = 0, 2, 4..., y máxima cuando wr = nt, n = 1, 3, 5,... Si la corriente 
pico de carga es /,, uno de los convertidores que controla el flujo de potencia puede llevar una co- 
rriente de pico de (/, + 4V m/OL,). 

Los convertidores duales pueden operarse con o sin corriente circulante. En caso de opera- 
ción sin corriente circulante, sólo opera un convertidor a la vez llevando la corriente de carga; es- 
tando el otro convertidor totalmente bloqueado debido a pulsos de compuerta. Sin embargo, la 
operación con corriente circulante tiene las siguientes ventajas: 


1. La corriente circulante mantiene conducción continua en ambos convertidores sobre todo el 
rango de control, independiente de la carga. 


2. Dado que un convertidor siempre opera como rectificador y el otro como un inversor, el flu- 
jo de potencia es posible en cualquier dirección y en cualquier momento. 


3. Dado que ambos convertidores están en conducción continua, es más rápido el tiempo de 
respuesta para pasar de una operación de un cuadrante a otra. 


Ejemplo 5-6 


El convertidor dual monofásico de la figura 5-4 se opera a partir de uná alimentación de 120-V 
60-Hz la resistencia de carga es R = 10 Q. La inductancia circulante es L; = 40 mH; los ángulos 
de retraso son Q4 = 60° y œ = 120°. Calcule la corriente de pico circulante y la corriente de pico 
del convertidor 1. 

Solución w = 2x x 60 = 377 rad/s, a4 = 60°, Vm = Y 2 x 120 = 169.7 V, f = 60 Hz, y L, = 40 
mH. Para wi = 27 y o = 1/3, la ecuación (5-33) nos da la corriente de pico circulante, 


2V m 169.7 
1, (max) = aL, (l — cos œ) 7 377 x 0.04 — 11.25 A 


La corriente de pico de carga J, = 169.71/10 = 16.97 A. La corriente de pico del convertidor 1 es 
(16.97 + 11.25) = 28.22 A. 


5-6 CONVERTIDORES MONOFASICOS EN SERIE 


En el caso de las aplicaciones en alto voltaje, se pueden conectar dos o más convertidores en serie 
para compartir el voltaje y mejorar el factor de potencia. En la figura 5-5a aparecen dos semicon- 
vertidores conectados en serie. Cada secundario tiene el mismo número de vueltas, la relación de 
vueltas entre el primario y el secundario es N,/N; = 2. Si a y O2 son los ángulos de retraso del 
convertidor 1 y del convertidor 2, respectivamente, el voltaje máximo de salida Vam se obtiene 
cuando 0; = Qo = 0. 

En sistemas de dos convertidores, uno de los convertidores se opera para obtener un voltaje 
de salida desde O hasta V4,/2 y el otro se pasa por alto a través de su diodo de marcha libre. Para 
tener un voltaje de salida a partir de V4,/2 hasta Van, uno de los convertidores está totalmente acti- 
vo (en el ángulo de retraso o = 0) siendo ángulo de retraso del otro convertidor, 0», se modifica. 
En la figura 5-5b se muestra el voltaje de salida, las corrientes de entrada a los convertidores y la 
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corriente de entrada desde la alimentación cuando ambos convertidores están operando con una 
carga altamente inductiva. 


De la ecuación (5-5), los voltajes promedio de salida de los dos semiconvertidores son 
y 


Veal = — (1 + cos ai) 
T 
Vin 

Van = = (1 + cos a) 


El voltaje de salida resultante de los convertidores es 


Vin 
Vea = Veda + Va = pes (2 + cos a, + cos az) (5-34) 
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El voltaje promedio máximo de salida para à; = Q2 = 0 es Vm = AV,n. Si el convertidor 1 está 
operando: 0 € a, < n y G2 = 7, entonces 


Vin 
Va = Vea + Von = s (1 + cos o4) (5-35) 
y el voltaje promedio de salida normalizado es 
V, = E — 0.25(1 + cos oj) (5-36) 
dm 


Si ambos convertidores están operando: o; = 0 y 0 € o; € m, entonces 
Vin 
Vea = Vedi + Veda = pon (3 + cos ay) (5-37) 


y el voltaje promedio de salida normalizado es 


_ Vea 
Via 


V, = 0.25(3 + cos o5) (5-38) 
La figura 5-6a muestra dos convertidores completos conectados en serie, la relación de vueltas en- 
tre el primario y el secundario es N,/N, = 2. Debido a que no existen diodos de marcha libre, no es 
posible pasar por alto uno de los convertidores, y ambos convertidores deben operar al mismo 
tiempo. 

En modo de rectificación, un convertidor está totalmente avanzado (à = 0) y el ángulo de 
retraso del otro convertidor, o5, varía desde O hasta m, a fin de controlar el voltaje de salida de co- 
rriente directa. En la figura 5-6b se muestra el voltaje de entrada, los voltajes de salida, las co- 
rrientes de entrada de los convertidores y la corriente de entrada de alimentación. Comparando la 
figura 5-6b con la figura 5-2b, podemos notar que la corriente de entrada desde la alimentación es 
similar a la de un semiconvertidor. Como resultado, el factor de potencia del convertidor mejora, 
pero el factor de potencia es menor que en el caso de una serie de semiconvertidores. 

En modo inversor, un convertidor está totalmente retrasado, ot = 7t, y el ángulo de retraso 
del otro convertidor, 1, varía desde O hasta x para controlar el voltaje promedio de salida. En la 
figura 5-6d se muestran las características v-i de los convertidores completos en serie. , 

De la ecuación (5-21) los voltajes promedio de salida de dos convertidores completos son 


Var = 2Yn Cos ay 
T 


2V m 
Vea? = " (0502 
El voltaje promedio de salida resultante cs 
2V m 
Va = Veda + Ve = 2E (cos a, + COS a) (5-39) 


El voltaje promedio de salida máximo para 04 = 02 = 0 es Vam = 4Vam/rc. En modo de rectificación, 
01=0y0<0m<r: entonces 


2V m 
Ved = Van + Voaz = m (1 + cos a) (5-40) 
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y el voltaje de salida de cd normalizado es 


Vea 
Vam 


En modo de inversión, 0 < a € TT y G2 < Tr; entonces 


V, = = 0.5(1 + cos ay) (5-41) 


2V, 
Vea = Vedi + Vea = Pa (cos a; — 1) (5-42) 
y el voltaje promedio de salida normalizado es 
V, 
V, = 2 = 0.5(cos aj — 1) (5-43) 
Vam 


Ejemplo 5-7 


La corriente de carga (con un valor promedio /,) de los convertidores completos en serie de la fi- 
gura 5-6a es continua y el contenido de la componente ondulatoria es despreciable. La relación 
de vueltas del transformador cs Np/N, = 2. Los convertidores operan en modo de rectificación de 
tal forma que 0 = 0 y o5 varía desde O hasta x. (a) Exprese la corriente de alimentación de en- 
trada en series de Fourier, determine el factor armónico de la corriente de entrada HF, el factor 
de desplazamiento DF y el factor de potencia de entrada PF. (b) Si el ángulo de retraso es 0 = 
1/2 y el voltaje pico de entrada es Vm = 162 V, calcule Va, Va, Vms, HF, DF, y PF. 

Solución (a) La forma de onda para la corriente de entrada aparece en la figura 5-6b, y la co- 
rriente instantánea de alimentación de entrada se puede expresar con una serie de Fourier en la 


forma 
i) = Y  V21,sen(not + dr) (5-44) 
nzi2.... t ' 
donde 6, = —n05/2. La ecuación (5-11) da el valor rms de la corriente de entrada de la armónica 
de orden n 
AT, no; 2V2l na 
dsn E f= £ = = 
Dir cos > am 09575 (5-45) 
El valor rms de la corriente fundamental es 
m 2v2 La a 
Is) = E cos > (5-46) 
La corriente rms de entrada se determina como 
1/2 
L-n( - 8) (5-47) 
T 
De la ecuación (3-51). 
-fama . i 
nes lai + COS a) (5-48) 
De la ecuación (3-50) 
DF = cos q; = cos — E (5-49) 
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NUT NE a 222 


De la ecuación (3-52) 


la [2 V2 (1 + cos o») 
1, 6952 7 Tala — at” 


(5-50) 


(b) & = 0 y az = 1/2. Partiendo de la ecuación (5-41), 
162 TY 
Vea = (2x5) (1 + cos Z) = 103.13 V 
De la ecuación (5-42), V, = 0.5 pu y, por lo tanto, 


Vims = Z “ QV, sen? wt diat) 


I sen 2a\]!? 
Vas = VE Vs [+ (a = an + ER] = Va = 162 V 
^ 
Ly = 1, avs cos A = 0.6366, y 1, = 0.70711, 
2 12 
HF = it; -1| -0485 o 48.35% 
Ij 
T 
== y — DF=cos(- 3) = 0.7071 


PF = la cos(—,) = 0.6366 (atrasado) 


Nota. El rendimiento de los convertidores completos en serie es igual al de los semiconver- 
tidores monofásicos. 


5-7 CONVERTIDORES TRIFASICOS DE MEDIA ONDA 


las componentes ondulatorias del 1 voltaje de salida € ES mayor en comparación con ron joe camverlidoses 
ER. Como consecuencia, (los requisitos “de filtrado para suav suavizar la 1 corriente y el voltaje” 
de carga son más sencillos. ] Por estas razones, os convertidores trifásicos son de ¿amplia utiliza- 
ción en propulsores de velocidad wariablerde alta potencia. Se pucdén conectar tres convertidores 
monofásicos de media onda de la figura 5-1a, similar a un convertidor trifásico de media onda, 
como se muestra en la figura 5-7a. 

Cuando el tiristor T; se dispara en wt = 1/6 + œ, el voltaje de fase va, aparece a través de la 
carga, en tanto no sea disparado el tiristor 72 en wt = 52/6 + a. Cuando el tiristor Tz es disparado, 
el tiristor T; queda con polarización inversa, dado que el voltaje de línea a línea, vas (= Van — Von), 
es negativo y entonces T, se desactiva. El voltaje de fase v,, aparece a través de la carga hasta que 
el tiristor 7; se dispara en œt = 31/2 + a. Al dispararse Ts, Tz se desactiva y Ve, aparece a través de 
la carga hasta que 7, se vuelve a disparar al iniciar el siguiente ciclo. La figura 5-7b muestra las 
características v-i de la carga y éste es un convertidor de dos cuadrantes. La figura 5-7c muestra 
los voltajes de entrada, el voltaje de salida y la corriente a través del tiristor T; en el caso de una 
carga altamente inductiva. En el caso de una carga resistiva y o > 1/6, la corriente de carga sería 
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(a) Circuito (b) Cuadrante 


Activado 


wt 


Corriente de carga 


wt 


Corriente en T4 


ot 


ete +e 2n $n 


(c) Para cargas inductivas 
Figura 5-7 Convertidor trifásico de media onda. 


discontinua y cada tiristor se autoconmutaría, al invertirse la polaridad de su voltaje de fase. La 
frecuencia del voltaje de la componente ondulatoria de salida es 3f,. Normalmente no se utiliza en 
sistemas prácticos este convertidor, porque las componentes de alimentación contienen compo- 
nentes de cd. 


Si el voltaje de fase es Van = Vm sen Ot, el voltaje promedio de salida para una corriente de 
carga continua es 


3 [Smi6ra = 3V3 Vin 5-5] 
Veq = eg nen V,, sen at dwt) = zp Cosa ( ) 
Sec.5-] Convertidores trifásicos de media onda 
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donde V, es el voltaje pico de fase. El máximo voltaje promedio de salida, que ocurre en el ángu- 
lo de retraso, & = 0 es 


Z 
3 V, 
Van j n 
27 


y el voltaje promedio de salida normalizado es 


V, = =% = cosa (5-52) 


El voltaje de salida rms se determina a partir de 


Srió+a ua 
Vims = | 2 li ° y sen? wt dí] 


Qa lirit 


TENEVA) n Ge 
= V3 Vin m + Er Cos 2a) 
En caso de una carga resistiva y de & > 7/6: 
3 i 3V m T 
Veneto dong OOO Te [i + cos (Z + a) | (5-51a) 
= Ved = 1 | T ) 
V 2 Van B V3 l Topos E ES a) (5-52a) 
3 fv 1 
Vems = |= jam VÀ sen? ot dien) 
isdem " 
i mla dm 8m ao oe (5-53a) 
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El convertidor trifásico de media onda de la figura 5-7a es operado a partir de una alimentación 
conectada en estrella de 208 V 60 Hz la resistencia de la carga es R = 10 Q. Si se requiere obte- 
ner un voltaje promedio de salida del 50% del voltaje de salida máximo posible, calcule (a) el 
ángulo de retraso a, (b) las corrientes promedio y rms de salida, (c) las corrientes promedio y 
rms de tiristor, (d) la eficiencia de rectificación, (e) el factor de utilización del transformador 
TUF y (£) el factor de potencia de entrada PF. 

Solución El voltaje de fase es V, = 208/43 = 120.1 V, Vm = Y 2V,= 169.83 V, V, = 0.5, y 
R = 10 Q. El voltaje de salida máximo es 


dm = 3V3 Va 3 1689. 140.45 V 
2m 27 
El voltaje promedio de salida, Vig = 0.5 x 140.45 = 70.23 V. 

(a) Para una carga resistiva, la corriente de carga es continua si a € 7/6, la ecuación (5-52) 
nos da que V, > cos(T/6) = 86.6%. Con una carga resistiva y una salida del 50%, la corriente de 
carga es discontinua. A partir de la ecuación (5-52a), 0.5 = (A3) [1 + cos(n/6  o)], lo que da 
el ángulo de retraso a = 67.7°. 

(b) La corriente promedio de salida, fog = V¿g/[R = 70.23/10 = 702 A. De la ecuación 
(5-53a), Vins = 94.74 V y la corriente rms de carga lms = 94.74/10 = 9.47 A. 
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(c) La corriente promedio de un tiristor, J4 = lac/3 = 7.02/3 = 2.34 A y la corriente media 
cuadrática de un tiristor /p = Inms/ V3 = 9.47/3 = 5.47 A. 

(d) De la ecuación (3-44), la eficiencia de rectificación es = 70.23 x 7.02 (94.74 x 9.47) = 
54.9566. 

(e) La corriente rms de la línea de entrada es la misma que la corriente rms del tiristor, y la 
especificación de volt-amperes de entrada, VI = 3V4, = 3 _ 120.1 x 5.47 = 1970.84 W. De la 
ecuación (3-49), TUF = 70.23 x 7.02/1970.84 = 0.25 es decir 25%. 

(f) La potencia de salida, Po = F msR = 9.47" x 10 = 896.81 W. El factor de potencia de en- 
trada, PF = 896.81/1970.84 = 0.455 (atrasado). 


Nota. Debido al ángulo de retraso, oz, la componente fundamental de la corriente de linea 
de entrada también está retrasada con respecto al voltaje de fase de entrada. 


5-8 SEMICONVERTIDORES TRIFASICOS 


Los semiconvertidores trifásicos se utilizan en aplicaciones industriales hasta el nivel de 120 kW, 
en los que se requiere de una operación de un cuadrante. Conforme aumenta el ángulo de retraso 
se reduce el factor de potencia de este convertidor, aunque es mejor que el de los convertidores 
trifásicos de media onda. En la figura 5-8a se muestra un semiconvertidor trifásico con una carga 
altamente inductiva, la corriente de carga tiene un contenido de componentes ondulatorias despre- 
ciable. 

La figura 5-8b muestra las formas de onda de los voltajes de entrada, del voltaje de salida, 
de la corriente de entrada y de la corriente a través de los tiristores y diodos. La frecuencia del 
voltaje de salida es 3f,. El ángulo de retraso, a, se puede variar desde O hasta m. Durante el 
período m/6 < mí < 71/6, el tiristor T; tiene polarización directa o positiva. Si T se dispara en wt = 
(1/6 + o), Ti y Dı conducen y el voltaje de línea a línea vea aparecerá a través de la carga. En ot = 
7/6, Vea empieza a ser negativo y el diodo de marcha libre Dm conduce. La corriente de carga con- 
tinuará fluyendo a través de Dm, y Ti y Dı se desactivarán. 

Si no existe un diodo de marcha libre, T; continúa conduciendo hasta que el tiristor T2 se 
dispara en wt = 57/6 + & y la acción de marcha libre a través de Tj y D2. Si œ € 7/3, cada tiristor 
conduce durante 21/3 y el diodo de marcha libre Dm no conduce. La formas de onda de un semi- 
convertidor trifásico con a € 1/3 se muestran en la figura 5-9. 

Si definimos los tres voltajes del línea a neutro como sigue: 


Van = Vin sen wf 


Vin = Vin sen (wr — 


Ven = Vm Sen (ot =F 


Los voltajes linea a linea correspondientes son 


M 


f T 
Uan T Ven = V3 Vin sen (or Pu 7) 


Vac 6 


5v 
Uba = Ubn T Van = V3 Vin sen (wr a x) 
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Activado 


Carga 


altamente 
inductiva 


(a) Circuito 


Ta, Da Dm — D, Dm Ta, 02 | On Ta, Da | 
— M——ÀÓ || +> A 
! v O 
! o Pace ee a uw wt 
j v. 
; > BC w ais 
| - Jil P 
wt 
po 
Yo | ven “Ven = Vac | Von — Van = Voa Ven 7 Von = Von 
Veb | 
| 
| p: 
0 m 6 wt 
ins, dos E 
i 
0 wt 
Eum 7r 
irz loz | 6 6 
i | 
id E T = 
|] on tit 
et? 5 
pd 
0 wt 
O v ee 
0 m wt 
5n 
+a 
9 Li 7 : 11 yc 
— n 
(b) Formas de onda para a = 90° 
Figura 5-8 Semiconvertidor trifásico. 
154 


Los rectificadores controlados 


Cap. 5 


T1 05 


€ BRL Le pp a 


1 Van | ' Vbn i| t i 
t H i U 1 
7 ot 
LI , 
0 ERE IL ÓN — NER 
NU oA : ot 
t 
! Van 04 Wal 1 me 1 i 
1 
Po ms owes t Pant 
vow Tis HH j as ii “any hw H ! 
i) 
gimi SECU ELS A 
i 
r 1 
vo Veb ' Vab! 7 Ven = : Vac 7 Van Nb ~ Vbn : Vcb 
' 1 t ‘ 
| i VpN. VEN, Vat 
A | 17x E rd 
i t ; 1 i 6 ‘ l 1 i 
E EX gk Tia (d i wt 
| 6 6 2 6, 1| | i i 
a ' i oa 
i i MEE 
! 1 i 1 
io TE ' E EN 2n ot 
ee E i i 
or a i 
prada 
0 1 1 i t 
AUTE AN MEE MC. 
1 i i 1 t 1 1 1 L 
a Erie i ; 
b LE yl ' 
y n 1 ' 
0 —— + 
3 ' i Sz on 1 2n 
ipa NE "i ra 6*9 : ot 


o a 


1 
1 
ee a ue i : ot 
roy 2 i t 1 
ee | | EN 
à t 
i i 
0 t F i 
int Fi | e. a! 1x ot 
la r5 E i 
^ , i ‘ i 
à M E i 
b) E ix tn s 
lab T LL ° i 
' ! : 
0 H 6 6 
-la Parag=30° . 
Figura 5-9 Semiconvertidor trifásico para a < 13. 
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ESN I E E E ag 


l T 
Ueb = Ven — Up, = V3 Vm sen (wt + 2) 


T 
Uab = Van — Ubn = V3 Vin sen or m z) 


donde Vm es el voltaje pico de fase de una alimentación conectada en estrella. 
Para œ > 1/3 y un voltaje discontinuo de salida: el voltaje promedio de salida se determina a 
partir de 


AR Vin sen (wt - z) dwt) 


3 [Tn as 
Va = og p Udo os (5-54) 


_ 3V3 Vin 
— m 


(4 + cos a) 


El máximo voltaje promedio de salida que ocurre a un ángulo de retraso à, = 0 es Vam = 3N 3v, n 
y el voltaje promedio de salida normalizado es 


Vea 
Vn 


El voltaje rms de salida se determina a partir de 


Vims = [= ee 3V;, sen? (or - z) dod 


V, = = 0.5(1 + cos a) (5-55) 


27 Jalta (5-56) 
1 1⁄2 
- V3 V. (7 — a + 3 sen 2a) | 
Para o € 7/3, y un voltaje de salida continuo: 
3 [fr Srita x a 
Va = zc |] va don + [Z va don] = (1 + cos a) (5-54a) 
V, = RUE = 0.5(1 + cos o) (5-55a) 
3 [«n Smlbta V2 
Vims = Le ive vay dior) + E Vie dior) 
(5-56a) 


1/2 
= V3 v, [2- (EE + v3 cos? a)] 
T3 


Ejemplo 5-9 


Repita el Ejemplo 5-8 para el semiconvertidor trifásico de la figura 5-8a. 
Solución El voltaje de fase es V, = 208/V 3 = 120.1 V, V, = Y 2V, = 169.83, V, = 0.5 y R= 10 
2. El voltaje de salida máximo es 


Ven 3V3 3 Va = 3V3 x 169.83 


= 280.9 V 


El voltaje promedio de salida V¿¿= 0.5 x 208.9 = 140.45 V. 
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(a) Para a € 1/3 y la ecuación (5-55), obtenemos V, € (1 + cos 1/3)/2 = 75%. Con una car- 
ga resistiva y una salida del 50%, el voltaje de salida es discontinuo. De la ecuación (5-55), 0.5 = 
0.5 /(1 + cos &) lo que nos da un ángulo de retraso a = 90%, 

(b) La corriente promedio de salida Jea = Vea/R = 140.45/10 = 14.05 A. De la ecuación 
(5-56), 


3 T 5 1/2 
Vims = V3 x 169.83 [2 (rr - F + 0.5 sen2 x sv)" = 180.13 V 


y la corriente de carga rms Ins = 180.13/10 = 18.01 A. 

(c) La corriente promedio de un tiristor /4 = [4/3 = 14.05/3 = 14.68 A y la corriente rms de 
un tiristor Ip = m/V 3 = 18.013 = 10.4 A. 

(d) De la ecuación (3-44), la eficiencia de rectificación es 


_ 140.45 x 14.05 


n = Tgo.13 x 18.01 ~ 6080 60.8% 


(e) Dado que un tiristor conduce durante 27/3, la corriente de línea rms de entrada es /, = 
lms Y Zh = 14.71 A. La especificación en volt-amperes de entrada, VI = 3V,J, = 3 x 120.1 x 
14.71 = 5300. De la ecuación (3-49), TUF = 140.45 x 14.05/5300 = 0.372. 

(Ð La potencia de salida Po = I*ms R = 18.01? x 10 = 3243.6 W. El factor de potencia de 
entrada es PF = 3243.6/5300 = 0.612 (atrasado). 


Nota. El factor de potencia es mejor que el de los convertidores trifásicos de media onda. 
5-8.1 Semiconvertidores trifásicos con carga HL 


El voltaje de salida del semiconvertidor trifásico de la figura 5-8a será continuo o discontinuo de- 
pendiendo del valor del ángulo de retraso œ. En cualquier caso la forma de onda de salida se pue- 
de dividir en dos intervalos. 


Caso 1: voltaje de salida continuo. Para a < 7/3, la forma de onda del voltaje de 
salida aparece en la figura 5-9, 

Intervalo 1 para 1/6 + œ < wt € 1/2: conducen el tiristor T; y el diodo D3. El voltaje de sali- 
da se convierte en 


TT T 
v, = vas = VÀ Vas sen (wt + E) para ¿+ a Sots 5 
donde Va es el voltaje rms línea a línea de entrada. La corriente de carga iz; durante el intervalo 1 
se puede determinar a partir de 
di 
LD + Ri + B= V3 Vas sen (we + Z) paa=t+a<ots 
dt 6 6 2 
con las condiciones límite ip (0t = 71/6 + 0) = Ia e inn (Ot = 1/2) = I. 
Intervalo 2 para 1/2 < Qt S 57/6 + o: conducen el tiristor T, y el diodo D;. El voltaje de sa- 
lida se convierte en 


Sr 


Vo = Va = V2 Vac sen (wt = 7) para 5 Sots r3 +a 


6 
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aati 


La corriente de carga ij? durante el intervalo 2 se puede determinar a partir de 


LË 
LYP + Rip + E = V2 Vue sen (or ~ E) para = Super ey 


con las condiciones limite ip(Qt = 1/2) = In e i(t = 51/6 + o) = Ir. 


Caso 2: voltaje de salida discontinuo. Para a > 7/3, la forma de onda del voltaje 
de salida se muestra en la figura 5-8b. 
Intervalo 1 para 7/2 < wt < 7/6 + a: conduce el diodo Dm. El voltaje de salida es cero, v, = 
0 para x/2 < wt € 7/6 + a. La corriente de carga iz; durante el intervalo 1 se puede determinar a 
partir de 
diz, 


LE + Ri + B= 0 paras sors ita 


3 


con las condiciones límite ij; (0t = 1/2) = Jp, € ip (at = 1/6 + 0) = I5. 
Intervalo 2 para 7/6 + a < wt € 711/6: conducen el tiristor Tj y el diodo D,. El voltaje de sa- 
lida se convierte en 


A 7 
Vo = Vac = V2 Vac sen e = z) para 7 +aswit * 


donde Vea es el voltaje rms línea a linea de entrada. La corriente de carga iy durante el intervalo 2 
se puede determinar a partir de 
LË l? 
dt 


+ Rin + E= VE Vas sen (wt — 7) pra? ia sors E 


con las condiciones límite iz2(wt = 1/6 + a) = I e i(t = 72/6 ) = Ito. 


5-9 CONVERTIDORES TRIFASICOS COMPLETOS 


Los convertidores trifásicos sc utilizan ampliamente en aplicaciones industriales hasta el nivel de 
220 kW, en las que se requiere de una operación en dos cuadrantes. En la figura 5-10a se muestra 
un circuito de convertidor completo, con una carga inductiva alta. Este circuito se conoce como 
puente trifásico. Los tiristores se ¿disparan a intervalos de m3. La frecuencia de del ol voltaje de la com- 


“dores trifásicos semi y de media onda. En ox = 7/6 + a, el tiristor 7; ya conduce y el tristor 7, se 
activa. Durante cl intervalo (n/6 + 0) € wt S (1/2 + &) conducen los tiristores T, y Ts y a través de 
la carga aparece el voltaje línea a línea vas(= Van — Vin). En wt = 1/2 + a, el tiristor T? se dispara y 
el tiristor Ts de inmediato invierte su polaridad. Tę se desactiva debido a la conmutación natural. 
Durante el intervalo (1/2 + a) < œt < (57/6 + a), los tiristores T, y T? conducen y el voltaje de lí- 
nea a linea, Va, aparece a través de la carga. Si los tiristores se numeran tal y como se muestra en 
la figura 5-10a, la secuencia de disparo es 12, 23, 34, 45, 56 y 61. En la figura 5-10b aparecen las 
formas de onda para el voltaje de entrada, para el voltaje de salida, para la corriente de entrada y 
las corrientes a través de los tiristores. 
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(b) Formas de onda ae 1/3 


Figura 5-10 Convertidor trifásico completo. 
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Si los voltajes de linea a neutro se definen como 


Van = Vin Sen wt 


27 
V, sen (or = T) 


i 


Ubn 


Ven = V4 sen (or * za) 


los voltajes línea a línea correspondientes son 


Uab = Van T Von = V3 Vin sen (or t z) 


Upe = Up, — Ven = V3 Vm sen (o: = 7) 


T 
Vra = Ven — Van = V3 Vn sen (or + 5) 


El voltaje promedio de salida se determina a partir de 


a6 


a d ne tan EI V Yoana ) t 


(5-57) 
3V3 Vm 
= ———— Cos a 
T 
El máximo voltaje promedio de salida, para el ángulo de retraso © = 0 es 
3V3 Vm 
Vm = Eme ^ 
y el voltaje promedio de salida normalizado es 
V 
V, = n. = cos a (5-58) 
El valor rms del voltaje de salida se determina a partir de 
mta 2 
Vis = [2 Í - 3V;, sen? "m * Jaen] 
MOT QUE (5-59) 


1 3V3 1/2 
= V3 Vin G + En cos 2a) 


En la figura 5-10b se muestran las formas de onda para o = 7/3. Para œ > 7/3, el voltaje ins- 
tantáneo de salida v, tendrá una parte negativa. Dado que la corriente a través de los tiristores no 
puede ser negativa, la corriente de carga será siempre positiva. Por lo tanto, en el caso de una car- 


ga resistiva, el voltaje de carga instantáneo no puede ser negativo, y el convertidor completo se 
comportará como un semiconvertidor. 
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Un puente trifásico origina un voltaje de salida de scis pulsos. Para aplicaciones de alta po- 
tencia, como la transmisión.de. cd de alto voltaje y la propulsión de motores de cd, se requiere nor- 
“Talmente de una salida de 12 pulsos para reducir las componentes ondulatorias de salida y para, 
aumentar la frecuencia de las mismas, Para producir una salida efectiva de 12 pulsos se puede 
“combinar dos pueñtés de seis pulsos en serie o en paralelo, En la figura 5-11 se presentan dos con- 
figuraciones. Mediante la conexión de uno de los secundarios en estrella (Y) y el otro en delta (A) 
es posible obtener un desplazamiento de fase de 30° entre los embobinados secundarios. 


Ejemplo 5-10 


Repita el ejemplo 5-8 para el convertidor completo trifásico de la figura 5-10a. 
Solución El voltaje de fase es V; = 208 3 = 120.1 V, Vm 2 Y 2V, = 169.83, V, = 0.5, y R = 10 
Q. El voltaje máximo de salida Van = 3 V3 Vmin 2 31 3 x 169.83/x = 280.9 V. El voltaje prome- 
dio de salida Vig = 0.5 x 280.9 = 140.45 V. 

(a) De la ecuación (5-58), 0.5 = cos a, y el ángulo de retraso a. = 60°. 

(b) La corriente promedio de salida Jeq = Veg/R = 140.45/10 = 14.05 A. De la ecuación 
(5-59), 


71/2 
Vins = V3 x 169.83 E + 215 cos(2 x 60") = 159.29 V 
y la corriente rms / sms = 159.29/10 = 15.93 A. 
(c) La corriente promedio del tiristor 74 = /¿4/3 = 14.05/3 = 4.68 A y la corriente rms de un 
tiristor Jp = Ims V 2/6 = 15.931 2/6 = 9.2 A. 


(d) De la ecuación (3-44), la eficiencia de rectificación es 


_ 140.45 x 14.05 


sa 078 ° 7.8% 


n 
(e) La corriente de línea de entrada rms /, = Jms V 4/6 = 13 A y la clasificación de volt-am- 
peres de entrada, VI = 3V,/, 2 3 x 120.1 x 13 = 4683.9 W. De la ecuación (3-49), TUF = 140.45 
x 14.05/4683.9 = 0.421. 
(f) La potencia de salida P, = ^4, R = 15.93? x 10 = 2537.6 W. El factor de potencia PF = 
2537.6/4683.9 = 0.542 (atrasado). 


Nota. El factor de potencia es menor que el de los semiconvertidores trifásicos, pero mayor 
que el de los convertidores trifásicos de media onda. 


Ejemplo 5-11 


La corriente de carga del convertidor completo trifásico de la figura 5-10a es continua con un 
contenido de componentes ondulatorias despreciable. (a) Exprese la corriente de entrada en se- 
ries de Fourier, determinando el factor armónico HF de la corriente de entrada, el factor de des- 
plazamiento DF y el factor de potencia de entrada PF. (b) Si el ángulo de retraso & = 7/3, calcule 
Vn, HF, DF y PF. 

Solución (a) La forma de onda para la corriente de entrada aparece en la figura S-10b y la co- 
rriente instantánea de entrada de una fase puede expresarse en una serie de Fourier de la forma 


x 
MO = Ig + X (a, cos nwt + b, sen not) 
n=1 2. 
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dá 


(b) Paralelo 


Figura 5-11 Configuraciones para una salida de 12 pulsos. 
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donde 


i pe 
ay = la = 5- i i) dwt) = 0 


1 fr , "a 
tig = jh i(t) cos nwi d(w!) 


1 Loon joe 
=- = I, cos nwt dwt 
aen! 1, cos not dí(wt) orita a (wt) 
Af nm 
= — — sen-— senna paran = 1,3,5,. a 
nt 3 


=0 paran = 2,4,6,... 


pau [7 i. sen not doi) 
T IO 


1 | [5ef6*« n 
Um > t 
T baw I, sen not d(wt) hid I, sen nwt dwt) 
Al na 
= —sen— cos na paran = 1,3,5,. - 
na 3 


=0 para n = 2,4,6,... 
Dado que /;4 = 0, la corriente de entrada se puede escribir como 


¡n= Y  V2L,sen(not + pn) 


n=1,3,5,... 
donde 


a 
$n = ian! ;* = -nga 


b, 
El valor rms de la corriente de la enésima armónica de entrada está dado por 


a 
v2 


El valor rms de la corriente fundamental es 


I sn = 


2V2 1, na 
= sen 
nt 3 


(ah + bi)! = 


l= Ye L = 0.77971, 


La corriente rms de entrada 


= 2 [Srita 2 l = 2 E 
= [oz I. He dton | = toys = 0.81651, 


ae (Ay i} = lg - |° = 0.3108 o 31.08% 


DF = cos à, = cos —a@ 


I 3 
PF = 7008 —a@ = ~ cos a = 0.9549 DF 
s T 


t 
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(b) Para & = 7/3, V, = cos(1/3) = 0.5 pu, HF = 31.08%, DF = cos 60° = 0.5, y PF = 0.478 (atrás). 

Nota, Si comparamos el factor de potencia con el del ejemplo 5-8, donde la carga es pura- 
mente resistiva, podremos notar que el factor de potencia de entrada depende del factor de poten- 
cia de la carga. 


5-9.1 Convertidor trifásico completo con carga RL 


De la figura 5-10b, el voltaje de salida es 


T T T 
v, = var = VZ Vas sen (wt + E) praz tasotsz+a 
T , m 
= V2 Vap sen wt prag asofsta 


donde wer’ = wt + 7/6, y Va es el voltaje rms línea a línea de entrada. Seleccionando v4, como el 
voltaje de referencia de tiempo, se puede encontrar la corriente de carga i, a partir de 
di ; T 2m 
Lay + Ri + E= V2 Va sen of paray tasot syta 


cuya solución a partir de la ecuación (3-81) es 


V2 V, E 
ing 2 sen(wt’ — 6) — R 
(5-62) 
E V2 Van (Z )| (RILMa e ada - t] 
«[n£- Z seni; ta- o e 


donde Z = [R? + (wL)"}'” y 0 = tan (QL/R). En una condición de régimen permanente, ij(ox' = 
27/3 + 0) = (ot = 1/3 + &) = I. Aplicando esta condición a la ecuación (5-62), obtenemos el 
valor de /,1 como 


_ V2 Vaysen(27/3 + a — 6) — sen(m/3 + a — 6)e RD) 
In = ] — ¿RD as 


(5-63) 


ala N 


para lj 20 


Ejemplo 5-12* 


El convertidor completo trifásico de la figura 5-10a tiene una carga L =1.SmH,R=25QyE= 
10 V. El voltaje de entrada línea a línea es Vas = 208 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retraso es @ = 
1/3. Determine (a) la corriente de carga de régimen permanente /¿, en wrt’ = 7/3 + & (o también 
Qt = 7/6 + a), (b) la corriente promedio del tiristor /4, (c) la corriente rms del tiristor fg, (d) la 
corriente rms de salida / ps y (e) la corriente promedio de salida Jg. 
Solución a =7/3,R =2.59,L = 1.5 mH, f = 60 Hz, œ = 2n x 60 = 377 rad/s, Vas = 208 V, 
Z= [R? + (@L)*]" = 2,560 y 9= tan (GL/R) = 12.74°, 

(a) La corriente de carga en régimen permanente en wf = 7/3 + Q, /r; = 20.49 A. 

(b) La integración numérica de iz en la ecuación (3-62), entre los limites wr’ = 7/3 + & 
hasta 27/3 + o, proporciona la corriente promedio del tiristor, 74 = 17.42 A. 
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(c) Mediante la integración numérica de i2, entre los límites wr’ = 1/3 + œ hasta 27/3 + a, 
obtenemos la corriente rms del tiristor Jg = 31.32 A. 

(d) La corriente rms de salida Jans = y UE V3 x 31.32 = 5425 A. 

(e) La corriente promedio de salida J.a = 3/4 = 3 x 17.42 = 52.26 A. 


5-10 CONVERTIDORES TRIFASICOS DUALES 


En muchos propulsores de velocidad variable se requiere normalmente de una operación en los 
cuatro cuadrantes, y en aplicaciones hasta el nivel de los 2000 kW se utilizan en forma extensa 
convertidores trifásicos duales. En la figura 5-12a se muestran convertidores trifásicos duales en 
los que dos convertidores trifásicos están conectados espalda con espalda. Vimos en la sección 
5-5 que debido a diferencias instantáneas de voltaje entre los voltajes de salida de los convertido- 
res, fluye una corriente circulante a través de los convertidores. La corriente circulante está por lo 
general limitada por el reactor circulante, L,, tal y como se muestra en la figura 5-12a. Los dos 
convertidores están controlados de tal forma que si œ, es el ángulo de retraso del convertidor 1, el 
ángulo de retraso del convertidor 2 es a = x — o. En la figura 5-10b se muestran las formas de 
onda de los voltajes de entrada, los voltajes de salida y el voltaje a través del inductor L,. La ope- 
ración de cada convertidor es idéntica a la de un convertidor trifásico completo. Durante el inter- 
valo (x/6 + 0) € wt < (1/2 + o), el voltaje línea a línea v4, aparece a través de la salida del 
convertidor 1 y Vse aparece a través del convertidor 2. 
Si los voltajes línea a neutro se definen como 


Van = V,, sen wt 


( 2T 
Up, = Vin Sen (or B zu 


2m 
Ven = Vm Sen (wr + =) 


los voltajes correspondientes linea a linea son 


TT 
Uab = Van T Ubn = V3 Vin sen e F z) 


T 
Uhe 77 Upn T Ven = V3 Vin sen e => 7) 
5m 
Uca = Ucn T Van = V3 Vs; sen|ot + ral 


Si vai y vez Son los voltajes de salida de los convertidores 1 y 2, respectivamente, el voltaje instan- 
tánco a través dcl inductor durante el intervalo (7/6 + 0t,) € à € (7/2 + 0) será 


U, = Var t Uo = Uab T Ube 


T T 
= V3 Vm [sen (wr + z) — sen (wt = 2) (5-64) 
| T 
= 3, cos or = z) 
Sec. 5-10 Convertidores trifásicos duales 165 


{a) Circuito 


Activado pte Ts, Te | Ta Te UTE Ts, To PELLI Ta T3 | Ta, Ta A Ta. Ts | Ts. Te | 
ataa — | aaa 


IS ot : 
ÉS WU WM 


"pie sic em Siler m Pt, 
> A IA Lus 


| | Salida del convertidor 1 para ay = 60° 


£ 


Vot 


Vab Vac Voc Vba Vea Veb 
N 3 
wt 
n 


tte, $to i E 2n 
es Salida del convertidor 2 para o? = 120° 
= Vo. 
Vac Voc Voa Vea Vo Vab Vac 
0 a, 7n 2 5 ss 
5 eae EA tage Y, 6 Voltaje del inductor 


(b) Formas de onda 


Figura 5-12 Convertidor trifásico dual. 
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La corriente circulante se puede determinar a partir de 


, = 1 wt [zn 1 wt . 7 
O) = "m jn v, d(of) = us Mo 3V,, cos (wt x z) dwt) 


= MA | sen or = z) — sen «| 


(5-65) 


La corriente circulante depende del ángulo de retraso o, y de la inductancia L,. Esta corriente se 
hace máxima cuando wt = 21/3 y a = 0. Aun en ausencia de cualquier carga externa, los conver- 
tidores estarían activados continuamente debido a la corriente circulante como resultado de un 
voltaje de componente ondulatoria a través del inductor. Esto permite una inversión suave de la 
corriente de carga durante el paso de una operación de un cuadrante a otro proporcionando res- 
puestas dinámicas rápidas, especialmente en el caso de propulsiones de motores eléctricos. 


5-11 MEJORAS AL FACTOR DE POTENCIA 


El factor de potencia de los convertidores controlados por fase depende del ángulo de retraso a, y 
es por lo general bajo, especialmente en rangos bajos del voltaje de salida. Estos convertidores ge- 
neran armónicas en la alimentación. Las conmutaciones forzadas pueden mejorar el factor de po- 
tencia de entrada y reducir los niveles de armónicas. Estas técnicas de conmutación forzada son 
cada vez más atractivas para la conversión de ca a cd. Con los adelantos tecnológicos en dispositi- 
vos semiconductores de potencia (por ejemplo los tiristores con desactivación por compuerta) la 
conmutación forzada se puede poner en operación en sistemas prácticos. En esta sección se anali- 
zarán las técnicas básicas de la conmutación forzada para convertidores de ca a cd, que se pueden 
clasificar como sigue: 


1. Control del ángulo de extinció: 

2. Control del ángulo simétrico 

3. Modulación del ancho de pulso 

4. Modulación senoidal del ancho de pulso 


5-11.1 Control del ángulo de extinción 


En la figura 5-13a se muestra un semiconvertidor monofásico, en el que los tiristores T; y T? han 
sido reemplazados por los interruptores $; y $2. Las acciones de conmutación de $, y 5; pueden 
llevarse a cabo por tiristores de desactivación por compuerta (GTO). Las características de los 
GTO son tales que un GTO se puede activar mediante la aplicación de un corto pulso positivo a 
su compuerta, como en el caso de los tiristores normales, y se puede desactivar mediante un corto 
pulso negativo a su compuerta. 

En el control del ángulo de extinción, el interruptóf 5, es activado en œt = 0 y desactiva- 
do mediante conmutación forzada en œt = m — PB. El interruptor Sz es activado en œt = n y de- 
sactivado en mí = (2n — B). El voltaje de salida se controla mediante la variación del ángulo de 
extinción, B. En la figura 5-13b se muestran las formas de onda para el voltaje de entrada, el 
voltaje de salida, la corriente de entrada y la corriente a través de los tiristores interruptores. 
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Corriente de carga 


at 


(a) Circuito (b) Formas de onda 
Figura 5-13 Semiconvertidor monofásico de conmutación forzada. 


La componente fundamental de la corriente de entrada está adelantada respecto al voltaje de en- 
trada, y el factor de desplazamiento (así como el factor de potencia) esta en adelanto, En algunas 
aplicaciones, esta característica puede ser conveniente para simular una carga capacitiva y com- 
pensar por caídas de voltaje en línea. 

El voltaje promedio de salida se determina a partir de 


2 [7-8 Vin 
Vea = 2s f Vn sen wt dlwt) = = (I + cos B) (5-66) 


y Va se puede variar desde 2V,/x hasta 0, variando B de O hasta vt. El voltaje rms de salida está 
dado por 


2 frog ul 
Vims rx | f Vi, sen? wt don 


2m (5-67) 
Ale camen 


En la figura 5-14a aparece un convertidor monofásico completo, en el que los tiristores Tı, 
Ta, T3 y T4 han sido reemplazados por interruptores de conmutación forzada $1, $2, $3 y Ss. Cada 
uno de los interruptores conduce durante 180°. Los interruptores $1 y $2 están ambos activos des- 
de œt = 0 hasta wrt = n — D y proporcionan potencia a la carga durante el medio ciclo positivo de 
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voltaje de entrada. En forma similar, los interruptores $3 y $4 están activos desde œt = m hasta œt = 
n — B y proporcionan potencia a la carga durante el medio ciclo negativo del voltaje de entrada. 
En caso de cargas inductivas, debe proporcionarse una trayectoria de marcha libre para la corrien- 
te de carga mediante los interruptores $154 o bien 5352. La secuencia de disparo sería 12, 14, 43 y 
32. En la figura 5-14b se puede observar las formas de onda para el voltaje de entrada, para el vol- 
taje de salida, para la corriente de entrada y para las corrientes a través de los interruptores. Cada 
interruptor conduce durante 180? operándose este convertidor como un semiconvertidor. La ac- 
ción de marcha libre se lleva a cabo a través de dos de los interruptores de un mismo brazo. Los 
voltajes de salida promedio y rms se expresan en las ecuaciones (5-66) y (5-67), respectivamente, 

El rendimiento de los convertidores semi y completos con control de ángulo de extinción es 
similar a los de control de ángulo de fase, excepto porque el factor de potencia es adelantado, En 
el caso del control por ángulo de fase, el factor de potencia es atrasado. 


5-11.2 Control del ángulo simétrico 


El control del ángulo simétrico permite la operación en un cuadrante, en la figura 5-13a se mues- 
tra un semiconvertidor monofásico con interruptores $ y Sz de conmutación forzada. El interrup- 


$,S2 [S:S | S¿S3 | s¿S2 | 


Vak 
wt 


wt 


0 - 
in "n i " 2x-p 2r 
EE : 
0 - i 7 Zz wt 


la 
|] l 
l et 


Corriente de carga 


(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 5-14 Convertidor monofásico completo de conmutación forzada. 
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tor $, se activa en (mí = (x — B)/2 y se desactiva en œt = (n + B)/2. El interruptor S2 se activa en wt 
= (3n — B)/2 y se desactiva en œt = (3n + B)/2. El voltaje de salida es controlado mediante la va- 
riación del ángulo de conducción B. Las señales de compuerta son generadas al comparar las on- 
das semisenoidales con una señal de cd, tal y como se muestra en la figura 5-15b. La figura 5-15a 
muestra las formas de onda del voltaje de entrada, del voltaje de salida, de la corriente de entrada 
y de la corriente a través de los interruptores. La componente fundamental de la corriente de en- 
trada está en fase con el voltaje de entrada, y el factor de desplazamiento es la unidad. De tal for- 
ma, el factor de potencia queda mejorado. 
El voltaje promedio de salida se encuentra a partir de 
180 pj 
Va = = D ái V,, sen ot d(ot) = Ts sen 5 (5-68) 
y al variar B desde 7 hasta 0, se puede variar Vea desde 2V,,/1 hasta 0. El voltaje rms de salida está 
dado por 


um Va 
f hi V3, sen? wi dwt)| 
(-8)2 (5-69) 


- E E (8 + sen el 


Ejemplo 5-13 


El convertidor completo monofásico de la figura 5-14a se opera con control de ángulo simétrico. 
La corriente de carga con un valor promedio de 7; es continua, siendo la componente ondulatoria 
despreciable. (a) Exprese la corriente de entrada del convertidor con una serie de Fourier y deter- 
mine el factor armónico HF de la corriente de entrada, el factor de desplazamiento DF y el factor 
de potencia de entrada PF. (b) Si el ángulo de conducción es b = 1/3 y el voltaje pico de entrada - 
os Vm = 169.83 V, calcule Vea, Vans, HF, DF y PF. 

Solución (a) La forma de onda para la corriente de entrada aparece en la figura 5-15a, y la co- 
rriente instantánea de entrada se puede expresar con una serie de Fourier de la forma 


i(f) = lac + > (a, cos nat + b, sen nwt) 


n-1.2,... 


donde 


T m By 
a ede + [f ve ha Hot) — [70r din] =0 


(7-8y2 (m-8y2 


An = L n i (t) cos not d(wt) = 0 
rro 


LL pe. Mo gon B 
b, = A f i,(f) sen not d(wt) = 25 n= paran=1,3,... 
=0 paran=2,4,... 
Dado que Zea = 0, la corriente de entrada se puede escribir 
iG) = >) V2 Aysen(nwt + $r) (5-70) 


n=13,5.... 


emmy 
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(b) 
Control del ángulo simétrico. 


Figura 5-15 
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donde 


1 dn 8 5-71 
n 0 (5-71) 


n 


$, = tan 


El valor rms de la corriente de entrada de la enésima armónica está dado por 


y 23112 = 2V2 I, np 
Ten e Zi (aj T bi) nT sen 2 (5-72) 
El valor rms de la corriente fundamental es 
2V2 I, 
Ia = tsen (5-73) 
La corriente rms de entrada se encuentra como 
B 
I, x La ES (5-74) 
E L 2 |" E | TE = l i 
BET (5) ub roe T (5-75) 
DF = cos 9; = 1 (5-76) 
~ (EN pp = 2V2 enb 
PF = (2) DF = Vea > (5-77) 
(b) B = 1/3 y DF = 1.0. De la ecuación (5-68) 
169.83 To 
Vos = (2 x E sen Z = 54.06 V 
De la ecuación (5-69), 
_ 169.83 /B + sen p\ _ 3 
Vie = B (EE us y 
2v2 T 
la - la ( = ) S = 0.45021, 


[8 
L = uz 5 0-574 


HF = E a i} = 0.803 o 80.3% 


PF = T = 0.7797 (atrasado) 


Nota. El factor de potencia ha mejorado en forma significativa, aun más alto que el del con- 
vertidor monofásico completo en serie de la figura 5-6a. Sin embargo, el factor armónico ha au- 
mentado. 

5-11.3 Control por modulación del ancho de pulso 


Si se controla el voltaje de salida de los convertidores monofásicos semi o completos, mediante la 
variación del ángulo de retraso, el ángulo de extinción o el ángulo simétrico, sólo habrá un pulso 
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por cada medio ciclo en la corriente de entrada del convertidor, como resultado la armónica de 
menor orden será la tercera. Resulta difícil filtrar una corriente armónica de orden menor. En el 
control por modulación del ancho de pulso (PWM), los conmutadores del convertidor se cierran 
y se abren varias veces durante medio ciclo, el voltaje de salida se controla variando el ancho de 
los pulsos. Las señales de compuerta se generan comparando una onda triangular con una 
señal de corriente directa, tal y como se muestra en la figura 5-16b. La figura 5-16a muestra el 
voltaje de entrada, el voltaje de salida y la corriente de entrada. Se pueden ciiminar o reducir 
armónicas de orden menor, si se selecciona el numero de pulsos por medio ciclo. Sin embargo, al 
aumentar el número de pulsos aumentará también el número de armónicas de orden más alto, que 
se podrán filtrar con facilidad. 

Se puede determinar el voltaje de salida y los parámetros de rendimiento del convertidor en 
dos pasos: (1) considerando sólo un par de pulsos, tales que si uno de ellos inicia en œt = au y ter- 
mina en œt = 0%, + 8, el otro empieza en wr = x + Ou y termina en wi = (m+ 01, + &), y (2) combi- 
nando los efectos de todos los pares. Si el pulso de orden m se inicia en (mf = Om, y su ancho es Ôm, 
el voltaje promedio de salida debido a un número p de pulsos se encuentra a partir de 


Pf 2 fontón 
Vea = » E I Vin sen WL m 


(5-78) 


Vin p 
= 2 Y [cos a, — cos(n + 8,)] 


m=) 


Si la corriente de carga con un valor promedio de /, es continua y tiene una componente ondulato- 
ria despreciable, la corriente instantánea de entrada se pucde expresar con una serie de Fourier de 
la forma 


LO = la + Y, (a, cos not + b, sen nof) (5-79) 


aldo. 


En vista de la simetría de la forma de onda de la corriente de entrada, no existirán armónicas pa- 
res, € Za deberá ser 0 y los coeficientes de la ecuación (5-79) son 


1 2m X. 
4-2 ih i(t) cos not d(wt) 


Tt Ont Bn 


p 
` E I, cos nwt don) -0 
zi 


m 


ct 1 
Í l, cos nwt d(o) — — Í 
T 


am atom 


1 ar 
b fE ao sen not día) (5-80) 


Ttan +B, 


P 1 Am tn 1 
=> =f I, sen nwt d(wt) — — I, sen not dwn) 
m=} 


y, Tr ITH Om 


2I P 1 
= a Y [cos nam — COS nm + 8,)) paran = 1,3,5,... 
m=1 
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Figura 5-16 Control por modulación de ancho de pulso. 
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La ecuacién (5-79) se puede reescribir 


i(t)= Y V2 I,sen(not + pr) (5-81) 
nel. 
donde ø = tar" (Jb) = Oe In = (y+ ^) 2 b 


5-11.4 Modulación senoidal del ancho de pulso 


Para controlar el voltaje de salida se puede variar el ancho de los pulsos. Si cada medio cicló exis- 
ten p pulsos de igual ancho, el ancho máximo de un pulso es x/p. Sin embargo, el ancho de los 
pulsos puede ser diferente. Es posible seleccionar el ancho de los pulsos, de forma que ciertas ar- 
mónicas sean eliminadas. Existen distintos métodos para variar el ancho de los pulsos, siendo el 
más común la modulación senoidal del ancho de pulso (SPWM). En el control senoidal PWM, tal 
y como se muestra en la figura 5-17, se gencran los anchos de pulso comparando un voltaje de re- 
ferencia triangular v, de amplitud A, y de frecuencia f,, con un voltaje semisenoidal portador v; 
de amplitud variable A, y de frecuencia 2f,. El voltaje senoidal v; está en fase con el voltaje de 
fase de entrada v, y tiene dos veces la frecuencia de la alimentación f,. El ancho de los pulsos (y 
el voltaje de salida) varía al modificar la amplitud A; o el índice de modulación M desde 0 hasta 1. 


wre de referencia Señal portadora 
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Figura 5-17 Control senoidal del ancho de pulso. 
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El indice de modulación se define como 


A. 

M = ry (5-82) 
: En un control con modulación senoidal del ancho de pulso, el factor de desplazamiento es la 
unidad y el factor de potencia se mejora. Las armónicas de orden menor se eliminan o se reducen. 
Por ejemplo, con cuatro pulsos por medio ciclo, la armónica de orden más reducido es la quinta; y 
con seis pulsos por medio ciclo, la armónica de orden menor es la séptima. Se pueden utilizar pro- 
gramas de computadora para evaluar los rendimientos del control PWM uniforme y PWM scnoi- 
dal, respectivamente. 


5-12 DISENO DE CIRCUITOS CONVERTIDORES 


Para diseñar circuitos convertidores es necesario determinar las especificaciones de los tiristores y 
diodos. Los tiristores y los diodos se especifican mediante la corriente promedio, la corriente rms, 
la corriente de pico y el voltaje de pico inverso. En el caso de los rectificadores controlados, las 
especificaciones de corriente de los dispositivos dependen del ángulo de retraso (o de control). 
Las especificaciones de los dispositivos de potencia deben diseñarse para la condición del peor 
caso, que ocurre cuando el convertidor entrega el voltaje de salida promedio máximo Vas. 

La salida de los convertidores contiene armónicas que dependen del ángulo de control (o de 
retraso) y en la condición de peor caso generalmente prevalecen bajo la condición de voltaje de 
salida mínima. Se deben diseñar los filtros de entrada y de salida bajo condiciones de voltaje mí- 
nimas de salida. En el diseño de convertidores y de filtros los pasos necesarios son similares a los 
del diseño de circuitos de rectificadores de la sección 3-13. 


Ejemplo 5-14 


Un convertidor trifásico completo se opera a partir de una alimentación de 230-V 60-Hz. La car- 
ga es altamente inductiva y la corriente promedio de carga es /; = 150 A con un contenido de 
componente ondulatoria despreciable. Si el ángulo de retraso es & = 7/3, determine las especifi- 
caciones de los tiristores. 

Solución Las formas de onda para las corrientes de tiristor se muestran en la figura (5-10b), Vs 
= 230) 3 = 132.79 V, Vm = 187.79 V y « = 1/3. De la ecuación (5-57), Vea = 3(V 3/10) x 187.79 
x cos(1/3) = 155.3 V. La potencia de salida Pog = 155.3 x 150 = 23,295 W. La corriente prome- 
dio a través del tiristor /4 = 150/3 = 50 A. La corriente rms a través de un tiristor /p = 150V 2/6 = 
86.6 A. La corriente de pico a través de un tiristor /pr = 150 A. El voltaje de pico inverso es la 
amplitud pico del voltaje de línea a línea PIV = Y 3 Van = 1 3 x 187.79 = 325.27 V. 


Ejemplo $-15* 


Un convertidor monofásico, completo tal como el que se muestra en la figura 5-18, utiliza el 
control de ángulo de retraso siendo alimentado con 120-V 60-Hz. (a) Utilice el método de las se- 
ries de Fourier para obtener expresiones para el voltaje de salida vo(:) y la corriente de carga ¡o(1) 
como una función del ángulo de retraso a. (b) Sia = 7/3, E = 10 V, L = 20 mH y R = 10 Q, de- 
termine el valor rms de la corriente armónica de menor orden en la carga. (c) Si en la parte (b) se 
conecta un capacitor de filtro a través de la carga, determine el valor del capacitor, necesario pa- 
ra reducir la corriente armónica de menor orden al 10% del valor que tendría sin el capacitor. (d) 
Utilice PSpice para graficar el voltaje de salida y la corriente de carga así como para calcular la 
distorsión armónica total (THD) de la corriente de carga y el factor de potencia de entrada (PF) 
con el capacitor de filtro de salida dc la parte (c). 
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ig =i 


vL = Vo 


Figura 5-18 Convertidor monofásico 
— completo con carga RL. 


Solución (a) La forma de onda para el voltaje de salida aparece en la figura S-3c. La frecuencia 
del voltaje de salida es dos veces la de la alimentación principal. El voltaje instantáneo de salida 
se puede espaciar én una serie de Fourier de la forma 


Volt) = Veg + 5 (a, cos nwt + b, sen nat) (5-83) 
nz24,.. 


donde 


lata 2V, 
= Í 7? V, sen wt dwt) = ma cos a 
a 


2V,, [ees De cos(a — De] 


2 fm+a . j 
an = = r Vm sen ot cos not dwt) = "nti Wl 


2Vin [va + la _ sen(n — De] 


2 Tta 
b, = > f Vm sen wt sen not díwt) = nud Hj 


La impedancia total 


Z = R + j(noL) = [R? + (19LY17 [0j 


y 8,2 tan”! (nwL/R). Dividiendo vo(£) de la ecuación (5-83) entre la impedancia de la carga Z y 
simplificando los términos del seno y el coseno obtenemos la corriente instantánea de carga 
como 


it) = Teg t+ Y, V2 Lsen(net + $, — 6,) (5-84) 


n=2,4,... 


donde [eq = (Vos — EYR, On = tan” (ap/bp), y 
1 (a+ BD 


— V2 VR + (noL? 


(b) Si œ e 7/3, E = 10 V, L = 20 mH, R = 109, œ = 2x x 60 = 377 rad/s, Vm = V2 x 120 = 
169.71 V y Vea = 54.02 V. 


he EL = 440A 


a, = —0.833, b, = —0.866, $, = 223.9°, 0; = 56.45? 
az = 0.433, by — —0.173, q, = 111.79°, 6; = 71.65° 
—0.029, b; = 0.297, $4 = —5.5°, 63 = 77.53° 


I, 


43 
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a Figura 5-19 Circuito equivalente 


para armónicas. 


: 2V5 5 A o 
it) = 4.4 + aR? + (noLy]? {1.2sen(2wt + 223.9 56,45%) 
+ 0.47sen(4wt + 111.79? — 71.65% + 0.3sen(6ut — 5.5% — 77,53%) + + > :] 
2 x 169.71 * 
=44+ 4107 + (7.54% {1.2 sen(Qwr + 167.45°) 
+ 0.47sen(4wt + 40.14°) + 0.3sen(6wt — 80.03°) + - - |] (5-85) 


La segunda armónica es la menor y su valor rms es 


2 x 169.71 12 
= FiO + 0.54 x 2977 (=) SOAM 


(c) La figura 5-19 muestra el circuito equivalente para las armónicas. Utilizando la regla 
del divisor de corrientes, la corriente de armónicas a través de la carga está dada por 


I, V(raC) 


L (RS [noL — noch 


h 


Para n = 2 y œ= 377, 
A AO A 
L (9 + [2 x 7.54 = 1/0 x 3770P? 


y esto da C = —670 uF o bien 793 uF. Por lo tanto, C = 793 uF. 

(d) El voltaje de pico de la alimentación Vm = 169.7 V. Para œ; = 60°, el retraso de tiempo 
tj = (60/360) x (1000/60 Hz) x 1000 = 2777.78 us y el retraso de tiempo t, = (240/360) x 
(1000/60 Hz) x 1000 = 11,111.1 ps. El circuito del convertidor total monofásico para la simula- 
ción PSpice aparece en la figura 5-20a. Los voltajes de compuerta V¿1, Vga, Vga y Vga para los 


=0.1 


Vgl, Vg2 


tw= 100 ps 
T = 16.67 ms 


t 
a ee | 
- 


ned 
E 
S 
E 
= 


(a) Circuito (b) Voltajes de compuerta 


Figura 5-20 Convertidor monofásico completo para la simulación PSpice 
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tiristores se muestran en la figura 5-20b. La definición de su circuito para el modelo de tiristor 
SCR se describió en la sección 4-14. 
La lista del archivo de circuito es la siguiente: 


Example 5-15 Single-Phase Full Converter 
vs 10 0 SIN (0 169.7V 60H2) 
Vgl 6 0 PULSE (0V 10V 2777.8US 1NS 1NS 100US 16666.7US) 
Vg2 7 0 PULSE (0V 10v 2777.8US 1NS ins 100US 16666.7US) 
Vg3 8 0 PULSE (0V 10v 11111.1Us 1NS 1NS 100US 16666.7US) 
Vgá 9 0 PULSE (0V 10V 11111.1Uus 1NS INS 100US 16666.7US) 
R 2 4 10 
L 4 5 20MH 
c 2 11 793UF 
RX 11 3 0.1 P Added to help convergence 
VX 5 3 DC 10V ; Load battery voltage 
VY 10 1 DC OV ¿Voltage source to measure supply current 
x Subcircuit calis for thyristor model 
XT1 1 2 6 2 SCR ; Thyristor Tl 
XT3 0 2 8 2 SCR ; Thyristor T3 
XT2 3 0 7 0 SCR ; Thyristor T2 
XT4 3 1 9 1 SCR ; Thyristor T4 
* Subcircuit SCR which is missing must be inserted 
. TRAN 10US 35MS 16.67MS ; Transient analysis 
.PROBE ; Graphics postprocessor 
-options abstol = 1.00u reltol = 1.0 m vntol = 0.1 ITL5-10000 
.FOUR 120HZ I (VX) ; Fourier analysis 
.END 
Las graficas de PSpice para el voltaje de salida V(2,3) y de la corriente de carga I(VX) se 
muestran en la figura 5-21. 
Las componentes Fourier de la corriente de carga son: 
FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE I(VX) 
DC COMPONENT = 1.147163E+01 
HARMONIC FREQUENCY FOURIER NORMALIZED PHASE NORMALIZED 
NO (HZ) COMPONENT COMPONENT (DEG) PHASE (DEG) 
H 1.200E+02 2.136E+00 1.000E+00 -1.132E+02 0.000E+00 
2 2.400E402 4.917E-01 2.302E-01 1.738E+02 2.871E+02 
3 3.6005+02 1.823E-01 8.533E-02 1.199E+02 2.332E+02 
4 4 .800E+02 9.933E-02 4.650E-02 7.794E+01 1.912E+02 
5 6.000E+02 7.140E-02 3.342E-02 2.501E+01 1.382E+02 
6 7.200E+02 4.339E-02 2.031E-02 -3.260E101 8.063E+01 
7 8,400E+02 2.642E-02 1.237E-02 -7.200E+01 4.123E+01 
8 9.600E+02 2.248E-02 . 1.052E-02 -1.126E+02 6.192E+01 
9 1.080E+03 2.012E-02 9.420E-03 -1.594E+02 -4.617E+01 
TOTAL HARMONIC DISTORTION = 2.535750E+01 PERCENT 
Para encontrar el factor de potencia de entrada, necesitamos encontrar los componentes de 
Fourier de la corriente de entrada, que son los mismos que los de la corriente a través de la fuen- 
te de VY. 
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2 Example 5-14 Single-Phase Full-Converter 
Date/Time run: 07/17/92 16: 20: 56 Temperature; 27.0 


14A 


18A 


10A 


BA 
y EJ (v) 


150V 


100v 


Sov 
15ms 20ms e5ms 30ms 35ms 
o Y (2, 3) 
Time = .488m, . 406 
C2 = 27.778m, 8.4338 


dif- -5.2900m 4.9718 


Figura 5-21 Graficas de SPice para el ejemplo 5-14. 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE I (VY) 
DC COMPONENT = 1.013355E-02 


HARMON LC FREQUENCY FOURIER NORMALIZED PHASE NORMALIZED 
NO (H2) COMPONENT COMPONENT (DEG) PHASE (DEG) 
1 6.000E+01 2.202E+01 1.000E+00 5.801E+01 0.000E+00 
2 1.200E+02 2.073E-02 9.415E-04 4.033E+01 -1.768E+01 
3 1.800E+02 1.2958E+01 8.890E-01 -3.935E+00 6.194E+01 
4 2.400E+02 2.167E-02 9.841E-04 -1.159E+01 -6.960E+01 
5 3.000E+02 1.613E+01 7.323E-01 -5.968E401 -1.177E+02 
6 3.600E+02 2.218E- 02 1.007E 03 -6.575E401 -1.238E402 
7 4.200E+02 1.375E+01 6.243E-01 -1.077E402 -1.657E«02 
8 4.800E+02 2.178E-02 9.891E-04 -1.202E+02 -1.783E+02 
9 5.400E+02 1.317E+01 5.983E-01 -1,542E+02 -2.122E+02 


TOTAL HARMONIC DISTORTION = 1.440281E+02 PERCENT 


Distorsión total de la corriente de entrada, THD = 144% = 1.44 
Angulo de desplazamiento, 61 = 58.01? 


Factor de desplazamiento, DF = cos à; = cos(-58.01) = 0.53 (atrasado) 


I 


= Lal = 
PF = — cos ġ = [i + GETHD/100y]/? Cos $i (5-86) 


ip 


l 
= + 14a X 0.53 = 0.302 (atrasado) 


180 : Los rectificadores controlados Cap. 5 


Notas 


1. Los análisis arriba efectuados son válidos únicamente si el ángulo de retraso a es mayor que 
Qo, que está dado por 
= 3.38? 


Lea di ps M0 
ay = sen Y. = sen 169.71 

2. Debido al capacitor de filtro C, una alta corriente de carga pico fluye de la alimentación, y 
el THD de la corriente de entrada tiene un alto valor de 144%, 

3. Sin el capacitor C, la corriente de carga se hace discontinua, la corriente de carga pico de la 
segunda armónica es fypicoy = 5.845 A, Kca es 6.257 A, el TDH de la corriente de carga es 
14.75% y la distorsión armónica total de la corriente de entrada es 15.66%. 

4. Por lo común se ufiliza un filtro LC para limitar la corriente pico de alimentación; esto se 
ilustra en el ejemplo 15-15 


Ejemplo 15-16* 


El circuito equivalente del convertidor monofásico completo con un filtro LC aparece en la figu- 
ra 5-22a. El voltaje de entrada es 120 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retraso es & = 7/3. El voltaje 
de salida de cd es Vig = 100 V en a = 10 A. Determine los valores de la inductancia Le, B y las 
corrientes rms del inductor lms. red 

Solución © = 2r x 60 = 377 rad/s, Veg = 100 V, V, = 120 V, Vm = V 2 x 120 = 169.7 V, Veg = 
100 V. La relación de voltaje x = Ved/Vm = 100/169.7 = 58.93%. Supongamos que el valor de C, 
es muy grande, de tal forma que su voltaje está libre de componentes ondulatorias con un valor 
promedio de V,a- Le es la inductancia total, incluyendo la inductancia de alimentación o de línea. 
Si Veg es menor que V,, y el tiristor T se dispara en Wf = € > O, la corriente de carga i, empezará 
a fluir. Para vs = Veg = V sen 0to, Oo está dado por 


Vac 


ay = sen! =sen~! x = 36.1? 


Utilizando la ecuación (3-103), la corriente de carga iz está dada por 


Vac 


oL, 


> _ Vin 
HL oL, 


(cos a — cos wt) — (ot —a) para wt 2a (5-87) 


Se puede determinar el valor de œ = B, donde la corriente ir, cae a cero, a partir de la condición 
¡(Ot = B) = 0. Esto es 


cosa — cos B — x(8 - a) - O (5-88) 


Resolviendo la ecuación (5-88) en función de B mediante iteración, obtenemos que f = 97°. Uti- 
lizando la ecuación (3-105), obtenemos la relación de corrientes promedio normalizadas, [ca/[px 
= 1.865%. Por lo tanto, px = /,4/0.01865 = 536.2 A. El valor requerido de inductancia es 
EM ^UE 169.[] 0 
Le = lp 377 x 536.2 7 084 mH 
Utilizando la ecuación (3-106), obtenemos la relación de corrientes rms normalizadas Zmms/lpk = 
4.835%. Por lo tanto, rms = 0.04835 x lpk = 0.04835 x 536.2 = 25.92 A. 
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(a) Circuito 


iL 


iL(max) 


Figura 5-22 Circuito equivalente 
(b) Formas de onda con filtro LC. 


5-13 EFECTOS DE LAS INDUCTANCIAS DE CARGA Y DE ALIMENTACION 


Podemos notar, a partir de la ecuación (5-85), que las armónicas de la corriente de carga dependen 
de las inductancias de la misma. En el ejemplo 5-10 se calcula el factor de potencia de entrada pa- 
ra una carga puramente resistiva, y en el ejemplo 5-11 para una carga altamente inductiva. Tam- 
bién podemos notar que el factor de potencia de entrada depende del factor de potencia de la 
carga. 

En las deducciones de los voltajes de salida y de los criterios de rendimiento de los conver- 
tidores, hemos supuesto que la alimentación no ticne inductancias ni resistencias. Normalmente, 
los valores de las resistencias de línea son pequeños y se puede despreciar. La cantidad de caída 
de voltaje debida a las inductancias de la alimentación es similar a la de los rectificadores, y no se 
modifica debido al control de fase. La ecuación (3-107) se aplica al cálculo de la caída de voltaje 
debida a la reactancia de conmutación de línea Le. Si todas las inductancias de línea son iguales, la 
ecuación (3-110) proporciona la caída de voltaje como Véx = 6fL¿f¿g para el caso de un converti- 
dor trifásico completo. 

En condiciones normales de operación, la caída de voltaje no depende del ángulo de retraso 
04. Sin embargo, el ángulo de conmutación (o de traslape) u varía con el ángulo de retraso. Con- 
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forme aumenta el ángulo de retraso, el ángulo de traslape se hace más pequeño. Esto queda ilus- 
trado en la figura 5-23. La integral de volt-tiempo se muestra en las áreas rayadas como /caL., y es 
independiente de los voltajes. Conforme aumenta el voltaje de fase de conmutación, se hace más 
pequeño el tiempo requerido para la conmutación, pero los “volts-segundos” se conservan. 


Figura 5-23 Relación entre el ángulo 
de retraso y el ángulo de traslape. 


Si V, es la caída de voltaje promedia por conmutación debida a traslape y V, es la reducción 
promedio de voltaje debida al control del ángulo de fase, el voltaje promedio de salida para un án- 
gulo de retraso de a es 


Vala) = Veglar = 0) - V, = Vam- Vy (5-89) 


Vy = Vdm — Veal) (5-90) 


donde V4, = máximo voltaje promedio posible de salida. El voltaje promedio de salida con el án- 
gulo de traslape u y dos conmutaciones es 


Veq(t + H) = Vala = 0) - 2V, - Vy = Vam- 2V, - Vy (5-91) 


Sustituyendo V, de la ecuación (5-90) en la ecuación (5-91) podemos escribir la caída de voltaje 
debida al traslape como 


2V; = 2fleaLe = Veal) — Vodla + p) (5-92) 


El ángulo de traslape u se puede determinar a partir de la ecuación (5-92) para valores conocidos 
de la corriente de carga J-a, la inductancia de conmutación L, y el ángulo de retraso a. Debe no- 
tarse que la ecuación (5-92) sólo es aplicable para un convertidor monofásico completo. 


Ejemplo 5-17* 


Un convertidor trifásico completo está alimentado desde una alimentación de 230 V 60 Hz. La 
corriente de carga es continua y tiene una componente ondulatoria despreciable. Si la corriente 
promedio de carga Jea = 150 A y la inductancia de conmutación Le = 0.1 mH, determine el ángu- 
lo de traslape cuando (a) & = 10°, (b) œ = 30° y (c) a = 60°. 

Solución Vin = V2 x 230/43 = 187.79 V y Vam = 3V 3 V,,/r = 310.61 V. De la ecuación (5-57), 
Vogla) = 310.6 cos ay 


Veg(a + p) = 310.61 cos (a + L) 
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Para un convertidor trifásico completo, se puede modificar la ecuación (5-92) a 


6V, = 6fslcaLc = Vea) - Vega + p) 
6 x 60 x 150 x 0.1 x 10? = 310.61 [cos a -cos(a + u)] 
(a) Para a = 10°, p = 4.66°. 


(b) Para œ = 30°, p = 1.94*. 
(c) Para & = 60°, p = 1.14°. 


(5-93) 


Ejemplo 5.18 


La corriente de mantenimiento de los tiristores del convertidor monofásico completo de la figura 
5-3a es [y = 500 mA y el tiempo de retraso es (4 = 1.5 ps. El convertidor está alimentado con 120 
V 60 Hz y tiene una carga L = 10 mH y R = 10 Q. El convertidor se opera con un ángulo de re- 
traso de a = 30°. Determine cl valor mínimo dcl ancho del pulso de compuerta, £c. 

Solución = / = 500 mA 20.5 A, tg = 1.5 us, & = 30° = 2/6, L = 10 mH y R = 10 Q. El valor ins- 
tantáneo del voltaje de entrada es v,(é) = Vm sen œt, donde Vm = VZx 120 = 169.7 V. 


Para wf = q, 
V, = vot = a) = 169.7 x son g = 84.85 V 
La velocidad de incremento de la corriente del ánodo di/dt en el momento del disparo es aproxi- 
madamente 
di Vi 84.85 _ 8485 A/s 


dt L 10x 10? 


Si se supone que di/dt es constante durante un corto período después del disparo de la compuer- 
ta, el tiempo 7; requerido para que se eleve la corriente del ánodo al nivel de la corriente de man- 
tenimiento se calcula a partir de 1; x (di/dt) = ly, es decir, 1; x 8485 = 0.5 y esto nos da f = 
0.5/8485 = 58.93 us. Por lo tanto, el ancho mínimo del pulso de compuerta es 


ig = hy + ta = 58.93 + 1.5 = 60.43 ps 


5-14 CIRCUITOS DE DISPARO 


La generación de señales de disparo para los tiristores de convertidores de ca a cd requiere (1) de 
la detección del cruce por cero del voltaje de entrada, (2) del desplazamiento apropiado de fase 
de las señales, (3) de la formación del pulso para generar pulsos de corta duración y (4) del aisla- 
miento del pulso a través de transformadores de pulso o de acopladores ópticos. El diagrama de 
bloques para un circuito de disparo de un convertidor monofásico completo aparece en la figura 
5-24. 


RESUMEN 


En este capitulo hemos visto que cl voltaje promedio de salida (y la potencia de salida) de los con- 
vertidores de ca-cd puede controlarse variando el tiempo de conducción de los dispositivos de po- 
tencia. Dependiendo de los tipos de alimentación, los convertidores pueden ser monofásicos o 
trifásicos. Para cada uno de estos tipos de alimentación, pueden ser de media onda, semi o com- 
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Transformadores 
de pulso 


Detector de cruce 
por cero 


Formación 
y amplificación 
del pulso 


Señal de Ret del á I 
control de ———Xà» s die angulo 
entrada AE 


O- Vcc 
Figura 5-24 Diagrama de bloques para un circuito de disparo de tiristor. 


pletos. Los convertidores semi o completos se usan extensivamente en aplicaciones prácticas. 
Aunque los semiconvertidores resultan con un mejor factor de potencia de entrada que los conver- 
tidores completos, estos convertidores sólo son adecuados para la operación en un solo cuadrante. 
Los convertidores completos y los convertidores duales permiten operaciones en dos y en cuatro 
cuadrantes, respectivamente. Los convertidores trifásicos normalmente se utilizan en aplicaciones 
de alta potencia siendo la frecuencia de las componentes ondulatorias de salida mayor. 

El factor de potencia de entrada, que depende de la carga, se puede mejorar, y la especifica- 
ción de voltaje puede aumentarse mediante la conexión en serie de los convertidores. Con conmu- 
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1. 


2. 


taciones forzadas, se puede mejorar aún más el factor de potencia y ciertas armónicas de bajo or- 


den pueden reducirse o eliminarse. 


La corriente de carga puede ser continua o discontinua dependiendo de la constante del 
tiempo de carga y el ángulo de retraso. Para el análisis de los convertidores se utiliza el método de 
las series de Fourier. Sin embargo, se pueden utilizar otras técnicas (por ejemplo el enfoque de la 
función de transferencia o la multiplicación espectral de la función de conmutación) para el análi- 
sis de circuitos de conmutación de potencia. El control del ángulo de retraso no afecta la caída de 
voltaje debida a inductancias de conmutación, y esta caída de voltaje es la misma que la de los 


rectificadores de diodo normales. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


5-1. ¿Qué es una conmutación natural o de línea? 
5-2. ¿Qué es un rectificador controlado? 

5-3. ¿Qué es un convertidor? 

5-4, ¿Qué es el control del ángulo de retraso de los 


convertidores? 


5-5. ¿Qué es un semiconvertidor? Dibuje dos circui- 


tos semiconvertidores. 


5-6. ¿Qué es un convertidor completo? Dibuje dos 


circuitos de convertidor completo. 


5-7. ¿Qué es un convertidor dual? Dibuje dos circui- 


tos de convertidor dual. 


5-8, ¿Cuál es el principio de control de fase? 
5-9. ¿Cuáles son los efectos de eliminar el diodo de 


marcha libre en los semiconvertidores monofá- 
sicos? 
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5-11. 


5-12. 


5-13. 


5-14. 


5-10. ¿Por qué es mejor el factor de potencia de los 


semiconvertidores que el de los convertidores 
completos? 

¿Cuál es la causa de la corriente circulante en 
los convertidores duales? 


¿Por qué se requiere de un inductor de corriente 
circulante en los convertidores duales? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 
convertidores en serie? 

¿Cómo está relacionado el ángulo de retraso de 
un convertidor con el ángulo de retraso de otro 
convertidor en un sistema dual? 


5-15. ¿Cuál es el modo de inversión de los converti- 


dores? 
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5-16. 


5-17. 


5-18. 


5-19. 


5-20. 


5-21. 


5-22. 


5-23. 


5-24. 


5-1. 


5-2. 


5-3. 


(Cuál es el modo de rectificación de los conver- 
tidores? 

¿Cuál es la frecuencia de la armónica de orden 
menor en semiconvertidores trifásicos? 

¿Cuál es la frecuencia de la armónica de orden 
menor en los convertidores completos trifási- 
cos? 

¿Cuál es la frecuencia de la armónica de orden 
menor en el semiconvertidor monofásico? 
¿Cómo se activan y desactivan los tiristores dis- 
parados por compuerta? 

¿Cómo se activa y se desactiva un tiristor de 
control de fase? 

¿Qué es la conmutación forzada? ¿Cuáles son 
las ventajas de la conmutación forzada para los 
convertidores de ca-cd? 

¿Qué es el contro] del ángulo de extinción de los 
convertidores? 

¿Qué es el control del ángulo simétrico de los 
convertidores? 


5-25, 


5-26. 


5-27, 
5-28. 


5-29. 


5-30. 


5-31, 


5-32, 


5-33, 


¿Qué es el control de modulación del ancho de 
pulso de los convertidores? 

¿Qué es el control por modulación senoidal del 
ancho de pulso de un convertidor? 

¿Qué es el índice de modulación? 

¿Cómo se varía el voltaje de salida de un con- 
vertidor de control de fase? 

¿Cómo se varía el voltaje de salida en un con- 
vertidor con control por modulación senoidal 
del ancho de pulso? 

¿Depende el ángulo de conmutación del áneulo 
de retraso de los convertidores? 

¿Depende la caída de voltaje debida a inductan- 
cias de conmutación, del ángulo de retraso de 
los convertidores? 

¿Depende el factor de potencia de entrada de los 
convertidores del factor de potencia de la carga? 
¿Dependen del ángulo de retraso los voltajes de 
las componentes ondulatorias de salida de los 
convertidores? 


PROBLEMAS 


El convertidor monofásico de media onda de 
la figura 5-1a se opera a partir de una alimen- 
tación de 120 Y 60-Hz. Si la carga resistiva es 
R = 10 Q y el ángulo de retraso es a = 1/3, de- 
termine (a) la eficiencia, (b) el factor de for- 
ma, (c) el factor de componente ondulatoria, 
(d) el factor de utilización del transformador y 
(e) el voltaje de pico inverso (PIV) del tiristor 
Ti. 

El convertidor monofásico de media onda de 
la figura 5-1a se opera a partir de una alimen- 
tación de 120 V 60 Hz componente resistiva 
de la carga es R = 10 Q. Si el voltaje promedio 
de salida es 2596 del voltaje promedio de sali- 
da máximo posible, calcule (a) el ángulo de 
retraso, (b) las corrientes rms y promedio de 
salida, (c) las corrientes promedio y rms del ti- 
ristor y (d) el factor de potencia de entrada. 

El semiconvertidor monofásico de la figura 5- 
1a es alimentado a partir de una alimentación 
de 120 V 60 Hz y un diodo de marcha libre se 
conecta a través de la carga. La carga consiste 
en una resistencia formada en serie, R = 10 Q, 
una inductancia L = 5 mH y un voltaje de ba- 
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5-4. 


5.5. 


5-6. 


tería E = 20 V. (a) Exprese el voltaje instantá- 
neo de salida con una serie de Fourier, y (b) de- 
termine el valor rms de la corriente de la 
armónica de salida de orden menor. 

El semiconvertidor monofásico de la figura 5-2a 
se opera a partir de una alimentación de 120 V 
60 Hz. La corriente de carga con un valor pro- 
medio de /, es continua, con un contenido des- 
preciable de componentes ondulatorias. La 
relación de vueltas del transformador es la uni- 
dad, Si el ángulo de retraso es a = 7/3, calcule 
(a) el factor armónico de la corriente de entrada, 
(b) el factor de desplazamiento y (c) ei factor de 
potencia de entrada. 

Repita el problema 5-2 para un semiconvertidor 
monofásico de la figura 5-2a. 

El semiconvertidor monofásico de la figura 5-2a 
se opera a partir de una alimentación de 120 V 
60 Hz. La carga consiste en una resistencia co- 
nectada en serie R = 10 O, una inductancia L = 
5 mH y un voltaje de batería E = 20 V. (a) Ex- 
prese el voltaje de salida con una serie de Fou- 
rier y (b) determine el valor rms de la corriente 
armónica de salida de orden menor. 
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5-10. 


5-11. 


5-12, 


§-13. 


§-14, 


5-15, 


Repita el problema 5-4 para un convertidor mo- 
nofásico completo de la figura 5-3a. 

Repita el problema 5-2 para un convertidor mo- 
nofásico completo de la figura 5-3a. 

Repita el problema 5-6 para el convertidor mo- 
nofásico completo de la figura 5-3a. 

El convertidor dual de la figura 5-4a se opera a 
partir de una alimentación de 120 V 60 Hz y 
entrega una corriente promedio libre de compo- 
nentes ondulatorias de Jeg = 20 A. La inductan- 
cia circulante es L, = 5 mH y los ángulos de 
retraso son &, = 30? y a = 150°. Calcule la co- 
rriente circulante pico y la corriente de pico del 
convertidor 1. 

El semiconvertidor monofásico en serie de la 
figura 5-5a se opera a partir de una alimenta- 
ción de 120 V 60 Hz la resistencia de la carga 
es R = 10 Q. Si el voltaje promedio de salida es 
15% del voltaje promedio de salida máximo 
posible, calcule (a) los ángulos de retraso de 
los convertidores, (b) las corrientes promedio y 
mms de salida, (c) las corrientes promedio rms 
de los tiristores y (d) el factor de potencia de 
entrada. 

El semiconvertidor monofásico en serie de la fi- 
gura 5-5a se opera a partir de una alimentación de 
120 V 60 Hz. La corriente de carga, que tiene un 
valor promedio la, es continua y el contenido de 
componente ondulatoria es despreciable. La re- 
lación de vueltas del transformador es N¿/N, = 2. 
Si los ángulos de retraso son 0 = 0 y %2 = 7/3, 
calcule (a) el factor armónico de la corriente de 
entrada, (b) el factor de desplazamiento y (c) el 
factor de potencia de entrada. 

Repita el problema 5-11 para un convertidor 
monofásico completo en serie de la figura 5-6a. 
Repita el problema 5-12 para un convertidor 
monofásico completo en serie de la figura 5-6a. 
El convertidor monofásico de media onda de la 
figura 5-7a se opera a partir de una alimentación 
conectada en estrella de 220 V 60 Hz y un diodo 
de marcha libre se conecta a través de la carga. 
La corriente de carga con un valor promedio fa 
es continua y el contenido de componente ondu- 
latoria es despreciable. Si el ángulo de retraso a 
= 1/3, calcule (a) el factor armónico de la co- 
rriente de entrada, (b) el factor de desplaza- 
miento y (c) el factor de potencia de entrada. 
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5-16. 


5-17. 


5-18. 


5-19. 


5-20. 


5-21. 


5-22. 


5-23, 


5-24. 


5-25. 


El convertidor trifásico de media onda de la fi- 
gura 5-7a se opera a partir de una alimentación 
trifásica conectada en estrella de 220 V, 60 Hz, 
la resistencia de la carga es R = 10 Q. Si el vol- 
taje promedio de salida es 25% del máximo vol- 
taje promedio de salida posible, calcule (a) el 
ángulo de retraso, (b) las corrientes de salida 
rms y promedio, (c) las corrientes promedio y 
rms de los tiristores, (d) la eficiencia de rectifi- 
cación, (e) el factor de utilización del transfor- 
mador y (f) el factor de potencia de entrada. 

El convertidor trifásico de media onda de la fi- 
gura 7-7a se opera a partir de una alimentación 
conectada en estrella de 220 V 60 Hz, y un dio- 
do de marcha libre se conecta a través de la car- 
ga. La carga está formada por una resistencia 
conectada en serie R = 10 Q, una inductancia L 
=5 mH y un voltaje de batería E = 20 V. (a) Ex- 
prese el voltaje instantáneo de salida en series 
de Fourier y (b) determine el valor rms de la ar- 
mónica de orden menor de la corriente de salida. 
El semiconvertidor trifásico de la figura 5-8a se 
opera a partir de una alimentación trifásica co- 
nectada en estrella de 220 V 60 Hz. La corrien- 
te de carga, con un valor promedio Za, es 
continua con un contenido de componente on- 
dulatoria despreciable. La relación de vueltas 
del transformador es la unidad. Si el ángulo de 
retraso es & = 27/3, calcule (a) el factor armóni- 
co de la corriente de entrada, (b) el factor de 
desplazamiento y (c) el factor de potencia de en- 
trada. 

Repita el problema 5-16 para un semiconverti- 
dor trifásico de la figura 5-8a. 

Repita el problema 5-19, si el voltaje promedio 
de salida es 90% del voltaje de salida máximo 
posible. 

Repita el problema 5-17 para un semiconverti- 
dor trifásico de la figura 5-8a. 

Repita el problema 5-18 para un convertidor tri- 
fásico completo de la figura 5-10a. 

Repita el problema 5-16 para un convertidor tri- 
fásico completo de la figura 5-10a. 

Repita el problema 5-17 para un convertidor tri- 
fásico completo de la figura 5-10a. 

El convertidor trifásico dual de la figura 5-12a 
se opera a partir de una alimentación trifásica 
conectada en estrella de 220 V 60 Hz la resis- 
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5-26. 


5-27. 


tencia de la carga R = 10 €2. La inductancia cir- 
culante L, = 5 mH y los ángulos de retraso son 
&, = 60? y œ = 120°. Calcule la corriente de pi- 
co circulante y la corriente pico de los converti- 
dores. 

El semiconvertidor monofásico de la figura 5-2a 
tiene una carga RL de L= 1.5 mH, R2 1.5 Qy 
E = 0 V. El voltaje de entrada es V, = 120 V 
(rms) a 60 Hz. (a) Determine (1) la corriente de 
carga /, en wt = 0 y la corriente de carga /; en 
QE = a = 30°, (2) la corriente promedio del tiris- 
tor 74, (3) la corriente rms del tiristor Zp, (4) la 
corriente rms de salida Jims y (5) la corriente 
promedio de salida /;4. (b) Utilice SPice para 
verificar sus resultados. 

El convertidor monofásico completo de la figura 
5-3a tiene una carga RL con L = 4.5 mH, R = 
1.5 Q y E = 10 V. El voltaje de entrada es V, = 
120 V a (rms) 60 Hz. (a) Determine (1) la co- 
triente de carga lo a œt = & = 30°, (2) la corrien- 
te promedio del tiristor /4, (3) la corriente rms 
del tiristor 7g, (4) la corriente rms de salida Jims 
y (5) la corriente promedio de salida Z,a. (b) Uti- 


* lice SPice para verificar sus resultados. 


5-28. 


5-29, 


5-30. 


El convertidor completo trifásico de la figura 
5-10a tiene una carga L = 1.5 mH, R=1.5 Qy 
E = 0 V. El voltaje de entrada linea a línea es 
Vab = 208 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retraso 
es a, = 7/6, (a) Determine (1) la corriente de car- 
ga en régimen permanente /] en at’ = 77/3 +a (o 
bien w = 7/6 + œ), (2) la corriente promedio del 
tiristor 74, (3) la corriente rms del tiristor Jp, (4) 
la corriente rms de salida Inns y (5) la corriente 
promedio de salida Zeg. (b) Utilice SPice para 
verificar sus resultados. 

El semiconvertidor monofásico de la figura 
5-13a se opera a partir de una alimentación de 
120 V 60 Hz y utiliza un control de ángulo de 
extinción. La corriente de carga con un valor 
promedio de /, es continua y tiene un contenido 
de componente ondulatoria despreciable. Si el 
ángulo de extinción es B = 7/3, calcule (a) las 
salidas Vig y Vms, (b) el factor armónico de la 
corriente de entrada, (c) el factor de desplaza- 
miento y (d) el factor de potencia de entrada. 
Repita el problema 5-29 para un convertidor 
monofásico completo de la figura 5-14a. 
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5-31. 


5-32, 


5-33, 


5-35, 


5-36. 


5-37. 


5.38. 


Repita el problema 5-18 si se utiliza el control 
de ángulo simétrico. 

Repita el problema 5-18 si se utiliza el control 
de ángulo de extinción. 

El semiconvertidor monofásico de la figura 
5-13a se opera con un control PWM senoidal y 
es alimentado a partir de una fuente de 120 V 60 
Hz. La corriente de carga con un valor promedio 
I, es continua, con un contenido de componente 
ondulatoria despreciable. Existen cinco pulsos 
por medio ciclo y los pulsos son a = 7.93°, 3; 
= 5.825; a2 = 30°, 6; = 16.25; a3 = 52.07°, 64 = 
127.93°; a4 2 133.75°, 84 = 16.25°; y as = 
166.25°, 55 = 5.82?. Calcule (a) el valor de Veg y 
de Vins, (b) el factor armónico de la corriente de 
entrada, (c) el factor de desplazamiento y (d) el 
factor de potencia de entrada. 


. Repita el problema 5-33 para el caso de cinco 


pulsos por cada medio ciclo, con un ancho de 
pulso igual, M = 0.8. 

Un semiconvertidor trifásico se opera a partir de 
una alimentación trifásica conectada en estrella 
de 220 V 60 Hz. La corriente de carga es conti- 
nua y tiene una componente ondulatoria despre- 
ciable. La corriente promedio de la carga es Log 
= 150 A y la inductancia de conmutación por fa- 
se es L¿ = 0.5 mH. Determine el ángulo de tras- 
lape si (a) a= 77/6 y (b) & = 7/3. 

El voltaje de entrada al circuito equivalente de 
la figura 5-22a es 120 V (rms), 60 Hz. El ángulo 
de retraso es & = 7/6. El voltaje de salida en cd 
es Vog = 75 V en leg = 10 A. Determine los valo- 
res de la inductancia Le, B, y de la corriente rms 
del inductor Ips. 

La corriente de mantenimiento de los tiristores 
del convertidor trifásico completo de la figura 
5-10a es [y = 200 mA y el tiempo de retraso es 
de 2.5 us. El convertidor es alimentado a partir 
de una fuente trifásica conectada en estrella de 
208 V y 60 Hz con una carga L = 8 máy R = 
2 Q; se opera con un ángulo de retraso a = 60°. 
Determine el ancho mínimo del pulso de com- 
puerta, tg. 

Repita el problema 5-37 si L = 0. 
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Controladores de voltaje de ca 


6-1 INTRODUCCION 


Si un tiristor conmutador se conecta entre la alimentación de ca y la carga, es posible controlar el 
flujo de potencia variando el valor rms del voltaje de ca aplicado a la carga; este tipo de circuito 
de potencia se conoce como un controlador de voltaje de ca. Las aplicaciones más comunes de 
los controladores de voltaje de ca son: calefacción industrial, de derivaciones de transformadores 
cambio con carga, control de luces, control de la velocidad de motores de inducción polifásicos y 
control de los electromagnetos de ca. Para la transferencia de potencia, normalmente se utilizan 
dos tipos de control: 


1. Control de abrir y cerrar 
2. Control de ángulo de fase 


En el control de abrir y cerrar, los tiristores conectan la carga a la fuente de ca durante unos 
cuantos ciclos de voltaje de cntrada y a continuación la desconcetan por unos cuantos ciclos más. 
En el control de ángulo fase, los tiristores conectan la carga a la fuente de ca durante una porción 
de cada uno de los ciclos de voltaje de entrada. 

Los controladores de voltaje de ca se pueden clasificar en dos tipos: (1) controladores mo- 
nofásicos y (2) controladores trifásicos. Cada uno de estos tipos se puede subdividir en (a) unidi- 
reccional o control de medía onda y (b) bidireccional o control de onda completa. Existen varias 
configuraciones de controladores trifásicos, dependiendo de las conexiones de los tiristores. 

Dado que el voltaje de entrada es de ca, los tiristores son conmutados por línea; normalmen- 
te se utilizan tiristores de control de fase, relativamente poco costosos y más lentos que los tiristo- 
res de conmutación rápida. Para aplicaciones hasta de 400 Hz, si hay TRIAC disponibles para 
llegar a la especificación de voltaje y de corriente de una aplicación en particular, serán los que se 
utilicen más comúnmente. Las técnicas de conmutación del tiristor se analizan en el capítulo 7. 
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Dado que la conmutación es por linea o natural, no hay necesidad de circuitería adicional de 
conmutación, por lo que los circuitos para los controladores de voltaje de ca son muy sencillos, 
Dada la naturaleza de las formas de onda de salida, no resulta sencilla la deducción explícita de 
los parámetros de rendimiento de estos circuitos, especialmente en el caso de los convertidores 
controlados por ángulo de fase con cargas RL. En aras de la simplicidad en este capítulo se pre- 
sentan las cargas resistivas, para comparar los rendimientos de varias configuraciones. Sin embar- 
go, las cargas reales son de tipo RL y en el diseño y el análisis de los controladores de voltaje de 
ca deberán considerarse. 


6-2 PRINCIPIO DEL CONTROL DE ABRIR Y CERRAR 


El principio de control de abrir y cerrar se puede explicar en un controlador de onda completa mo- 
nofásico, tal y como se muestra en la figura 6-1a. El tiristor conecta la alimentación de ca a la car- 
ga durante un tiempo /,; un pulso inhibidor de compuerta abre el interruptor durante un tiempo fo. 
El tiempo activo, f,, está formado, por lo común, de un número entero de ciclos. Los tiristores se 
activan en los cruces por cero del voltaje de entrada de ca. Los pulsos de compuerta para los 
tiristores T1 y T» y las formas de onda de los voltajes de entrada y de salida aparecen en la figura 
6-1b, 

Este tipo de control se usa en aplicaciones que tienen una alta inercia mecánica y una alta 
constante de tiempo térmica (por ejemplo, en la calefacción industrial y en el control de velocidad 


(a) Circuito 


Factor de potencia, PF 


1.0 


Pulso de compuerta de 7» 
i ' 


08 


0.6 (b) Formas de onda 


0.4 PF = Vk 


O92 04 06 08 10" 


(c) Factor de potencia 


Figura 6-1 Control de abrir y cerrar, 
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de motores). Debido a la conmutación en voltaje y en corriente cero de los tiristores, las armóni- 
cas generadas por las acciones de conmutación son reducidas. 

Para un voltaje senoidal de entrada vs = V sen wt = Y 2 V; sen «x. Si el voltaje de entrada 
está conectado a la carga durante » ciclos, y desconectado durante m ciclos, el voltaje rms de sali- 
da (o de la carga) se puede determinar a partir de 


12 
y, = ee 2V? sen? wt dwn | 


ara 


7 = y Vk 
m+n 


(6-1) 


donde k = n/(m + n) y se conoce como el ciclo de trabajo. V, es el voltaje rms de fase. Las confi- 
guraciones de los circuitos para el control de abrir y cerrar son similares a los del control de fase y 
los análisis de rendimiento son también similares, Por estas razones, en este capítulo sólo se anali- 
zan las técnicas de control de fase. 


Ejemplo 6-1 


El controlador de voltaje de ca de la figura 6-1a tiene una carga resistiva R = 109 y el voltaje 
rms de entrada es V, = 120 V, 60 Hz. El interruptor conduce durante n = 25 ciclos y permanece 
abierto durante m = 75 ciclos. Determine (a) el voltaje rms de salida V,, (b) el factor de potencia 
de entrada PF, y (c) la corriente promedio y rms de los tiristores. 
Solución R= 10 Q, V, = 120 V, V, = V2 x 120 = 169.7 V, y k = n(n + m) = 25/100 = 0.25. 

(a) A partir de la ecuación (6-1), el valor rms del voltaje de salida es 


n 25 
V, = VV Ve ium 120550 60 V 


y la corriente rms de la carga es Jo = V¿/R = 60/10 = 6.0 A. 
(b) La potencia de la carga es P, = É R26 x 10 = 360 W. Dado que la corriente de entra- 
da es la misma que la corriente de la carga, los volts-amperes son 


VA = Vd, = Vd, = 120 xX 6 = 720W 


El factor de potencia de entrada es 


P, n 
P = Vk 
“VA men (6-2) 
0.25 = 290 = 0.5 (atrasado) 


720 


(c) La corriente pico del tiristor es Im = V,JR = 169.7/10 = 16.97 A. La corriente promedio 
de los tiristores es 


= ¿mf = hn 
la = Sater ay da Ie Sener dio = os = | 
(6-3) 
= 162 X 025 = 1.33 A 
7 
La corriente rms de los tiristores es 
y2 
EMEN ee J'en EME 
In Ic T3 [ff sen? or do) iNnta 3 a 


= 1627 X V0.25 = 424 A 
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Notas 


1. El factor de potencia del voltaje de salida varia proporcionalmente a la raiz cuadrada del ci- 
clo de trabajo. El factor de potencia es pobre para un valor bajo del ciclo de trabajo, k, y se 
muestra en la figura 6-1c. 


"m 


Si T es el período del voltaje de entrada (m + n)T es el período del control de abierto—cerra- 
do. (m + n)T debe ser menor que la constante mecánica o del tiempo térmico de la carga, y 
virtualmente es menor que un segundo, pero no en horas o en días. La suma de m y n es por 
lo general cercana a 100. 


3. Si se utiliza la ecuación (6-2) para determinar el factor de potencia con m y n en días, el re- 
sultados será erróneo. Por ejemplo, si m = 3 días y n = 3 días, la ecuación (6-2) da PF = 
1313 + 3)]}2 = 0.707, lo cual no resulta físicamente posible. Dado que el controlador está 
cerrado durante 3 días y abierto durante 3 días, el factor de potencia dependerá del ángulo 
de la impedancia de carga 0. 


6-3 PRINCIPIO DE CONTROL DE FASE 


El principio de control de fase se puede explicar haciendo referencia a la figura 6-2a. El flujo de 
potencia hacia la carga queda controlado retrasando el ángulo de disparo del tiristor T. La figura 
6-2b ilustra los pulsos de compuerta del tiristor T; y las formas de onda de los voltajes de entrada 
y de salida. Debido a la presencia del diodo Dj, el rango de control está limitado y el voltaje rms 
efectivo de salida sólo puede variar entre 70.7 y 100%. El voltaje de salida y la corriente de entra- 
da son asimétricos y contienen una componente de cd. Si hay un transformador de entrada, puede 
Ocurrir un problema de saturación. Este circuito es un controlador monofásico de media onda, 
adecuado sólo para cargas resistivas de poca potencia, como son la calefacción y la iluminación. 
Dado que el flujo de potencia está controlado durante el semiciclo del voltaje de entrada, este tipo 
de controlador también se conoce como controlador unidireccional. 


1 
Pulso de compuerta 
e 


(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 6-2 Control de ángulo monofásico. 
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Si v, = Vm sen @t = V2 V, sen wt es el voltaje de entrada y el ángulo de retraso del tiristor 7 
es wi = &, el voltaje rms de salida se encuentra a partir de 


1 T " 12 
V, = iz p 2V? sen? wt d(wt) + f 2V? sen? wt don |} 


_ pe [T a = cos 200 din + [7 (1 — cos 21) donl} (6-5) 
= V, E (27 -a+ end)" 


El valor promedio del voltaje de salida es 


1 T" m 
Ve = e li V2 V, sen wt dwt) + l V2 V, sen wt dtws)| 
V2 V, 


= 27 (cos a — 1) 


(6-6) 


Si pedo hacer variar œ desde 0 hasta m, Vo varía desde Vs hasta Vs /V 2 y Vea varía desde O hasta 
=V 2 Van. 


Ejemplo 6-2 


El controlador monofásico de voltaje de ca de la figura 6-2a tiene una carga resistiva R = 10 Q y 
el voltaje de entrada es V; = 120 V, 60 Hz. El ángulo de retraso del tiristor T; es & 7/2. Determi- 
ne (a) el valor rms del voltaje de salida V,, (b) el factor de potencia de entrada PF y (c) la co- 
triente promedio de entrada. 
Solución R =10Q, V; = 120 V, a= 7/2, y Vn = V2 x 120 = 169.7 V. 

(a) De la ecuación (6-5), el valor rms del voltaje de salida es 


/ 
y, = 1203 = 103.92 V 
(b) La corriente rms de carga es 


V, _ 103.92 _ 
I, = = pT = 10.392 A 


La potencia de la carga es 
P, = BR = 10.392 x 10 = 1079.94 W 


Dado que la corriente de entrada es la misma que la corriente de la carga, la especificación de 
entrada en volts-amperes es 


VA = VL, = V.lo = 120 x 10.392 = 1247.04 VA 


El factor de potencia de entrada es 


P v Lf sen 2o]? 
pF = rl (m-at ) 
VA V. 28 2 (6-7) 
3 1079.94 
= RE ria 0.866 (atrasado) 
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(c) De la ecuación (6-6), el voltaje promedio de salida 


V2 
Ved = —120 x > = —27 V 
y la corriente promedio de entrada es 
-Ys n H 
lp = me os 27A 


Nota. El signo negativo de Jp significa que durante cl semiciclo, la corriente de entrada cs 
menor que durante el semiciclo. De haber un transformador de entrada, su núcleo podría saturarse. 
Por lo regular, en la práctica no se utiliza el control unidireccional. 


6-4 CONTROLADORES BIDIRECCIONALES MONOFASICOS CON CARGAS RESISTIVAS 


El problema de la cd de entrada se puede evitar utilizando control bidireccional (o de onda com- 
pleta), en la figura 6-3a aparece un controlador monofásico de onda completa con carga resistiva. 
Durante el semiciclo de voltaje de entrada, se controla el flujo de potencia variando el ángulo de 
retraso del tiristor 71; y el tiristor Tz controla el flujo de potencia durante el semiciclo de voltaje 
de entrada. Los pulsos de disparo de T; y Tz se conservan a 180? uno del otro. Las formas de onda 
para el voltaje de entrada, para el voltaje de salida y para las señales de compuerta de T; y de T2 
aparecen en la figura 6-3b. 


Ti 


! Pulso de compuerta de T 


Vs Yo R 1 ] , [ ] 
0 wt 
92 Pulso de compuerta de Ta 
- B —— A II 
E MNA wt 


{a} Circuito 2 (b) Formas de onda 


Figura 6-3 Controlador monofásico de onda completa. 
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Si v, = Y 2 V, sen of es el voltaje de entrada, y los ángulos de retraso de los tiristores T, y T2 
son iguales (a1 = œ = a), el voltaje rms de salida se puede determinar a partir de 


7 v » 3 3 l 
es i [ 2V3 ser? owt dior) 


il 


e 
4r 


Vi B (s S = 


Variando a desde 0 hasta m, se puede variar V, desde V; hasta 0. 

En la figura 6-3a, los circuitos de compuerta de los tiristores T1 y T2 deben quedar aislaaos. 
Mediante la adición de dos diodos es posible tener un cátodo común para Tj y T2, tal y como apa- 
rece en la figura 6-4. Durante el semiciclo, el tiristor T; y el diodo Dı conducen juntos; y el tiristor 
T» y el diodo D»? conducen durante el semi ciclo. Dado que este circuito tiene una terminal común 
para señales de compuerta de Ti y de 75, sólo se requiere de un circuito de aislamiento, pero a 
costa de dos diodos de potencia. Dado que existen dos dispositivos de potencia que conducen en 
forma simultánea, las pérdidas de conducción de los dispositivos aumentarán y la eficiencia se re- 
ducirá. 

También se puede poner en práctica un controlador monofásico de onda completa con un ti- 
ristor y cuatro diodos, como se muestra en la figura 6-Sa. Los cuatro diodos funcionan como 
puente rectificador. El voltaje a través:del tiristor T, y su corriente siempre serán unidireccionales. 
Con una carga resistiva, la corriente del tiristor se reducirá hasta cero cada medio ciclo, debido a 
la conmutación natural, como se puede observar en la figura 6-5b. Sin embargo, si en el circuito 
existe una inductancia grande, el tiristor Tı puede no desactivarse en cada medio ciclo de voltaje 
de entrada, y esto puede ocasionar una pérdida de control. Se requeriría de la detección del cruce 
por cero de la corriente de carga a fin de garantizar la desactivación del tiristor antes de poder dis- 
parar el siguiente. En este caso, tres dispositivos de potencia conducen simultáneamente y la defi- 
ciencia se reduce también. El puente rectificador y el tiristor (o transistor) actúan como un 
interruptor bidireccional, disponible en forma comercial como un solo dispositivo, con una pérdi - 
da por conducción en estado activo relativamente baja. 


112 
[a = cos 200 díon (6-8) 


Figura 6-4 Controlador monofásico de onda completa con cátodo común. 
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Figura 6-5 Controlador monofásico de onda completa con un tiristor. 


Ejemplo 6-3 


El controlador de voltaje de ca de onda completa monofásico de la figura 6-3a tiene una carga 
resistiva R = 10 (2, y el voltaje de entrada es V, = 120 V (rms), 60Hz. Los ángulos de retraso de 
los tiristores T; y T? son iguales: a = a2 = a = 1/2. Determine (a) el voltaje rms de salida Vo, (b) 
el factor de potencia de entrada PF, (c) la corriente promedio de los tiristores la y (d) la corriente 
rms de los tiristores 7n. 
Solución R2100,V,2120V, & = t/2y V,2 N 2x 120 = 169.7 V. 

(a) A partir de la ecuación (6-8), el voltaje rms de salida es 


120 
V, = — = 84.85 V 
v2 


(b) El valor rms de n corriente de carga, lo = V;/R = 84.85/10 = 8.485 A y la potencia de 
la carga, P, = DR S 8. 485? x 10 = 719.95 W. En vista de que la corriente de entrada es la misma 
que Ja corriente de la carga, la especificación de volts-amperes de entrada 


VA = VA, = Vda = 120 x 8.485 = 1018.2 W 


El factor de potencia de entrada 


9 1/2 
PF = Po _ Vo _ EC t sen 2a) | 
; T 


T eus : (69) 
= Ss = ae = 0.707 (atrasado) ` 
(c) La corriente promedio del tiristor 
l = zz f V2 V, senwt díwl) 
= vi (cos w + 1) (6-10) 
= Vi x - Sa Au =2.7A 
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(d) El valor rms de la corriente del tiristor 


ay | 1 fr rd y 
R= ^D E < sen" wt d(wf) 


IV? frn 2 

= | d [E a - cos 200 dw | 

= Ye [i s ma 

-le Ber 2 ) (6-11) 
120 

=7x 107 A 


6-5 CONTROLADORES MONOFASICOS CON CARGAS INDUCTIVAS 


En la sección 6-4 se discuten los controladores monofásicos con cargas inductivas, En la práctica, 
la mayor parte de las cargas son hasta cierto punto inductivas. En la figura 6-6a aparece un con- 
trolador de onda completa con una carga RL. Supongamos que el tiristor T1 se dispara durante el 
semiciclo y conduce la corriente de carga. Dada la inductancia del circuito, cuando el voltaje de 
entrada empieza a ser negativo, en wt = 1, la corriente del tiristor 7) no se reduciría a O, El tiristor 
Tı seguirá conduciendo hasta que su corriente i; llegue a cero, en © = B. El ángulo de conducción 
del tiristor T; es 8 2 B — & y depende dcl ángulo de retraso & y del ángulo del factor de potencia 
de la carga 0. Las formas de onda de la corriente del tiristor, de los pulsos de compuerta y del vol- 
taje de entrada se muestran en la figura 6-6b. 
Si v, = Y 2 V, sen œ es el voltaje instantáneo de entrada y el ángulo de retraso del tiristor T, 
es &, la corriente del tiristor i se puede determinar a partir de 
L a + Ri, = V2 V, sen ot (6-12) 


La solución de la ecuación (6-12) es de la forma 


ips Eo sen(wt — 9) + Aye (RL (6-13) 


donde la impedancia de la carga Z = Ue + (on y el ángulo de la carga 8 = tan ! (@L/R). 
La constante A; se puede determinar a partir de la condición inicial: en wr = a, ij = 0. De la 
ecuación (6-13), A; se determina como 


A = C sen(a — O)elRiLNala) (6-14) 
La sustitución de A, de la ecuación (6-14) en la ecuación (6-13) nos proporciona 
i= Y2Y. [sen(ct — 0) — sen(a > 0)e(fíLXala- n] (6-15) 


El ángulo ß, cuando la corriente ¿1 pasa por cero y el tiristor T; se desactiva, se puede determinar a 
partir de la condición i; (wt = B) = 0 en la ecuación (6-15), y está dada por la relación 


sen(B — 0) = senla — 0)e/F/Dia- Yo (6-16) 
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Figura 6-6 Controlador monofásico de onda completa con carga RL 


El ángulo B, también conocido como ángulo de extinción, se puede determinar a partir de esta 
ecuación trascendente y requiere de un método de solución iterativo. Una vez conocido B, se pue- 


de determinar el ángulo de conducción 8 del tiristor T, a partir de 


6=B-«a 
El voltaje rms de salida 


= 
i 


y2 
Iz f 2V? sen? wt dw | 


- [5^ 


1/2 
JP A — cos 200 don | 


t. d. sen 2a — sen 28 |” 
= V, E (e pt 3 ) 
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(6-17) 


(6-18) 
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La corriente rms del tiristor se puede determinar a partir de la ecuación (6-15) como 


[E [haat] 


1 [B m 
=> E [ {sen(wt — 8) — sen(a — 6)e*/LXels-0y dto) (6-19) 


In 


y entonces se puede determinar la corriente rms de salida combinando la corriente rms de cada ti- 
ristor como 


I, = UR + Lh)? = V2 In (6-20) 
El valor promedio del valor de la corriente del tiristor también se puede determinar a partir de la 
ecuación (6-15) como 
1 fe. 
"ER > f i, d(wt) 


_V2¥, 
27Z 


(6-21) 


Í ? tsen(wt — 6) — sen(a — 6)e/e/«-0] dwt) 


Las sefiales de compuerta de los tiristores pueden ser pulsos cortos para un controlador con 
cargas resistivas. Sin embargo, para cargas inductivas, estos pulsos cortos no son adecuados. Esto 
se puede explicar haciendo referencia a la figura 6-6b. Cuando se dispara en wt = n + a el tiristor 
T», el T, aún está conduciendo debido a la inductancia de la carga. Para el momento en que la co- 
rriente del tiristor T, pasa por cero y T; se desactiva en Qt = B = a + ô, el pulso de compuerta del 
tiristor Tz ha dejado dc funcionar y, cn consecuencia, T? no se activará. Como resultado, sólo ope- 
rará el tiristor T1, causando formas de onda asimétricas de voltaje y corriente de salida. Esta difi- 
cultad se puede resolver utilizando señales de compuerta continuas con una duración de (x — o), 
tal y como se muestra en la figura 6-6c. En cuanto la corriente de T; cae hasta cero, el tiristor Ta 
(con pulsos de compuerta tal y como se muestran en la figura 6-6c) se activa. Sin embargo, un 
pulso de compuerta continuo aumenta la pérdida de conmutación de los tiristores requiriéndose 
para el circuito de disparo de un transformador con mayor aislamiento. En la práctica, a fin de re- 
solver estos problemas, normalmente se utiliza un tren de pulsos de corta duración. 

La ecuación (6-15) indica que el voltaje (y la corriente) de la carga serán senoidales, si el 
ángulo de retraso, o, es menor que el ángulo de carga, 0. Si œ es mayor que 9, la corriente de car- 
ga resultará discontinua y no senoidal. 


Notas 


1. Sia = 0, a partir de la ecuación (6-16), 
sen(8 — 6) = sen(B — a) = 0 l (6-22) 


B-a-8-m (6-23) 


2. Dado que el ángulo de conducción $ no puede exceder de m y la corriente de carga debe pa- 
sar por cero, el ángulo de retraso o. no puede ser menor que 6 y el ángulo de control del án- 
gulo de retraso es 


FETE (6-24) 
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3. Sia € 0 y los pulsos de compuerta de los tiristores son de larga duración, la corriente de 
carga no cambiará con a, pero ambos tiristores conducirán a partir de 7. El tiristor T, se co- 
nectará en wt = 9 y el tiristor Tz se conectará en el valor wt = n + 0. 


Ejemplo 6-4* 


El controlador monofásico de onda completa de la figura 6-6a alimenta una carga RL. El voltaje 
rms de entrada es V, = 120 V, 60 Hz. La carga es tal que L = 6.5 mH y R = 2.5 Q. Los ángulos de 
retraso de los tiristores son iguales: 0 = 07 = 1/2. Determine (a) el ángulo de conducción del ti- 
ristor Tj, $; (b) el voltaje rms de salida V,; (c) la corriente rms del tiristor 7p; (d) la corriente rms 
de salida /,; (e) la corriente promedio de un tiristor /4; y (f) el factor de potencia de entrada PF. 
Solución R = 2.5 Q, L=6.5 mH, f = 60 Hz, O) = 21 x 60 = 377 rad/s, Vs = 120 V, œ = 90° y 
9 = tan” (OL/R) = 44,432, 

(a) El ángulo de extinción se puede determinar a partir de la solución de la ecuación 
(6-16) y una solución iterativa resulta en B = 220.35. El ángulo de conducción es ô = B - & = 
220.43 - 90 = 130.43". 

(b) De la ecuación (6-18), el voltaje rms de salida es Vo = 68.09 V. 

(c) La integración numérica de la ecuación (6-19) entre los límites cf = at hasta B da la 
corriente rms del tiristor como /, = 15.07 A. 

(d) De la ecuación (6-20), /, = V2x 15.07 2 213 A. 

(e) La integración numérica de la ecuación (6-21) resulta en la, corriente promedio del ti- 
ristor /4 = 8.23 A. 

(f) La potencia de salida P, = 21.33 x 2.5 = 11342 W, y la especificación en volts-ampe- 
res de entrada VA = 120 x 21.3 = 2556 W; por lo tanto, 


Nota. La acción de conmutación de los tiristores hace no lineales a las ecuaciones para las 
corrientes. Un método numérico de solución para el ángulo de conducción del tiristor y las co- 
rrientes es más eficiente que los métodos clásicos. Para resolver este ejemplo se utilizan progra- 
mas de computadora. Se invita a los estudiantes a verificar los resultados de este ejemplo y a 
apreciar la utilidad de la solución numérica, especialmente en la resolución de ecuaciones no linea- 
lcs dc circuitos de tiristor. 


6-6 CONTROLADORES TRIFASICOS DE MEDIA ONDA 


En la figura 6-7 aparece el diagrama de circuito de un controlador trifásico de media onda (o uni- 
direccional) con una carga resistiva conectada en estrella. El flujo de corriente hacia la carga está 
controlado mediante los tiristores Tj, T3 y Ts; los diodos proporcionan la trayectoria de corriente 
de regreso. La secuencia de disparo de los tiristores es T, T3, Ts. Para que fluya la corriente a tra- 
vés del controlador de corriente, por lo menos un tiristor debe conducir. Si todos los dispositivos 
fueran diodos, tres diodos conducirían simultáneamente siendo ángulo de conducción de cada uno 
de ellos de 180°. Debemos recordar que un tiristor conducirá si su voltaje de ánodo es más alto 
que el de cátodo y se dispara. Una vez que un tiristor empieza a conducir, sólo puede desactivarse 
cuando su corriente disminuye a cero. 
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Figura 6-7 Controlador trifásico unidireccional. 


Si V, es el valor rms del voltaje de fase de entrada y definimos los voltajes instantáneos de 
entrada como 


UAN = v2 V, sen wt 


UBN = V2 V, sen (wr = 27) 


Ucn = V2 V, sen (ut = 2) 


entonces los voltajes de línea de entrada son 
T 
VaB = V6 V, sen (at + z) 


ugc = V6 V, sen (we - 7) 


Uca = V6 V, sen (or — =) 


Las formas de onda para los voltajes de entrada, los ángulos de conducción de los dispositi- 
vos y los voltajes de salida se muestran en la figura 6-8 para a = 60? y para a = 150°. Debe notar- 
se que los intervalos de conducción que se representan en la figura 6-8 mediante líneas punteadas 
no están a escala, pero tienen anchos iguales a 30°. Para 0 < a < 60°, dos o tres dispositivos pue- 
den conducir en forma simultánea, y las combinaciones posibles son (1) dos tiristores y un diodo, 
(2) un tiristor y un diodo y (3) un tiristor y dos diodos. Si conducen tres dispositivos, ocurre una 
operación normal trifásica tal y como se muestra en la figura 6-9a, y el voltaje de salida de una fa- 
se es el mismo que el voltaje de fase de entrada, por ejemplo, 


Van = Uan = V2 V, sen wt (6-25) 


Por otra parte, si dos dispositivos conducen al mismo tiempo, la corriente fluye sólo a través de 
dos líneas; la tercera línea se puede considerar como circuito abierto. El voltaje línea a línea 
aparecerá a través de dos terminales de la carga, tal y como se ve en la figura 6-9b, y el voltaje 
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Figura 6-8 Formas de onda para el controlador unidireccional trifásico. 


(a) Tres dispositivos conductores (b) Dos dispositivos conductores 


Figura 6-9 Carga resistiva conectada en estrella. 
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wt 


wt 
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de fase de salida será la mitad del voltaje de linea (por ejemplo, con la terminal c en circuito 
abierto), 


zd. ae 2 Y. sen (wor + 7) (6-26) 


Van = 2 


La forma de onda para un voltaje de fase de salida (por ejemplo Van) se puede deducir direc- 
tamente de los voltajes de fase de entrada y de línea, notando que va, correspondería a vay si los 
tres dispositivos conducen, a vag/2 (0 vac/2) si conducen dos dispositivos, y a cero si la terminal a 
está en circuito abierto. Para 60? € œ < 120°, en cualquier instante sólo conduce un tiristor, y dos 
diodos comparten la trayectoria de regreso. Para 120? < « < 210°, solamente un tiristor y un diodo 
conducen en forma simultánea. 

El ángulo de extinción f de un tiristor se puede retrasar más allá de 180? (por ejemplo, B de 
Tı es 210° para a. = 30? como se observa en la figura 6-8b). Para a = 60°, el ángulo de extinción B 
se retrasa hasta 180°, como se muestra en la figura 6-8a. Esto se debe a que un voltaje de fase de 
salida puede depender del voltaje línea a línea de entrada. Cuando vag se hace cero en wt = 150°, 
la corriente del tiristor 71 puede continuar fluyendo hasta que vca se convierte en cero en (mí = 
210? y un ángulo de retraso de a. = 210? da un voltaje (y una potencia) igual a cero, 

Los pulsos de compuerta de los tiristores deberán ser continuos, por ejemplo, el pulso de T1 
deberá terminar en wf = 210°. En la práctica, los pulsos de compuerta están formados por dos par- 
tes. El primer pulso de Tı empieza en cualquier momento entre O y 150? y termina en wi = 150°, y 
el segundo, que puede empezar en wr = 150°, siempre termina en wt = 210°. Esto permite que la 
corriente fluya a través del tiristor T1 durante el periodo 150? < wr < 210? aumentando el rango de 
control de voltaje de salida. El rango de retraso es 


0 = a = 210° (6-27) 


La expresión para el voltaje rms de fase de salida depende del ángulo de retraso. El voltaje rms de 
salida para una carga conectada en estrella se puede determinar como sigue. Para 0 < a < 90°: 


E d on j $ 
V, SN EE li Van At) 


1 [rn sen? wt rta Sen? wi 
= V6 V, Iz f 3. dot) + i dot) 


(6-28) 
" p a wt ADA ee sen? wt dwt) + [^ = x ot "a 
ua 
"VEHI eS 
Para 90? < a < 120°: 
= v6 V, iz — ad) +2 E 7” don) 
(6-29) 


" A sen? wf don + $7 sen? e dot) d E sen? a do 2l 


27 B+a Anil 


svi is aL 
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Para 120° < a < 210°: 


g 2 7 2 T 
v, = vē v, E | Í A E A ad don |} 
Lar LInn-oms+a 4 3m/2-2m+a 4 i 
6-30) 
= 1 (E a senla V3 cos d 
SOMMA E ^4 4° 16 16 


En el caso de una carga conectada en delta, el voltaje de fase de salida deberá ser el mismo 
que el voltaje de linea a linea. Sin embargo, la corriente de linea de la carga dependerá del número 
de dispositivos que conduzcan simultáneamente. Si conducen tres dispositivos, las corrientes de 
línea y de fase seguirán la relación normal de un sistema trifásico, tal y como se ve en la figura 
6-102. Si la corriente en la fase a es iab = Im sen (ot, la corriente de linea será ia = iab — ica = N 3 Im 
sen(wt — 7/6). Si conducen al mismo tiempo dos dispositivos, una terminal de la carga se puede 
considerar como circuito abierto tal y como se observa en la figura 6-10b, e ica = ibc = —tap/2. La 
corriente de línea de la carga será ig = iab — ica = (31/2) sen Wt = 1.5/5, sen qx. 

Los dispositivos de potencia se pueden conectar juntos, tal y como aparece en la figura 
6-11. Esta disposición, que permite un ensamble completo compacto, sólo es posible si se tiene 
acceso al neutro de la carga. 


B 
De i 
B a + 
c 
(a) Tres dispositivos conduciendo (b) Dos dispositivos conduciendo 


Figura 6-10 Carga resistiva conectada en delta. 


Figura 6-11 Arreglo alterno de un 
controlador unidireccional trifásico. 
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Ejemplo 6-5* 
El controlador trifásico unidireccional de la figura 6-7 alimenta una carga resistiva conectada en 
estrella con R = 10 Q, y el voltaje de entrada línea a línea de 208 V (rms), 60 Hz. El retraso es 


a = 1/3. Determine (a) el voltaje rms de fase de salida Vo, (b) el factor de potencia de entrada PF 
y (c) expresiones para el voltaje instantáneo de salida de la fase a. 
Solución Vz = 208 V, V,=V¿/V 3 = 208/V 3 = 120 V, a=", y R= 10Q. 

(a) De la ecuación (6-28), el voltaje de fase de salida rms es V, = 110.86 V. 

(b) La corriente de fase rms de la carga 7, = 110.86/10 = 11.086 A y la potencia de salida 


P, = 3ÍR = 3 X 11.086 x 10 = 3686.98 W 


Dado que la carga se conecta en estrella, la corriente de fase es igual a la corriente de línea, 7z = 
I; = 11.086 A. La especificación de volis-amperes de entrada es 


VA = 3V,1, = 3 x 120 x 11.086 = 3990.96 VA 


El factor de potencia 


rF = = “— = 0.924 (atrasado 


(c) Si el voltaje de fase de entrada se toma como referencia y es van = 120V 2 sen wt = 
169.7 sen wr, los voltajes instantáneos de línea de entrada son 


Vag = 208V2 sen (ot + z) = 294.2 sen (or t z) 


Ugc = 294.2 sen (or - 5) 


Uca = 294.2 sen (or Z za) 


El voltaje instantáneo de salida por fase, Van, que depende del número de dispositivos conducto- 
res, se puede determinar a partir de la figura 6-8a, como sigue: 


Para 0 S wi < 7/3: Van = 0 

Para 1/3 S Wf < 47/6: Van = VAN = 169.7 sen Of 

Para 47/6 < @t < m: Van = VAC/2 = —vca/2 = 147.1 sen(@t -77/6 — TO) 
Para n € wt < 41/2: Van = VAN = 169.7 sen ot 

Para 47/2 < wt < 52/3: Van = VAB/2 = 147.1 sen(wt + 1/6) 

Para 57/3 € wt < 2n: Van = VAN = 169.7 sen wt 


Nota. El factor de potencia de este controlador de potencia depende del ángulo de retraso a. 


6-7 CONTROLADORES TRIFASICOS DE ONDA COMPLETA 


Los controladores unidireccionales, que contienen corriente de entrada de cd y un contenido de ar- 
mónicas más alto debido a la naturaleza asimétrica dc la forma de onda dcl voltaje de salida, no se 
utilizan normalmente en los impulsores para motores de ca; por lo general se utiliza un control bi- 
direccional trifásico. El diagrama de circuito de un controlador trifásico de onda completa (o bidi- 
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reccional) aparece en la figura 6-12 para una carga resistiva conectada en estrella. La operación 
de este controlador es similar a la de un controlador de media onda, excepto porque la trayecto- 
ria de la corriente de regreso está dada por los tiristores T2, T4 y Te en vez de los diodos. La se- 
cuencia de disparo de los tiristores cs 71, Ta, T3, Ta, Ts, To. 

Si definimos los voltajes instantáneos de entrada por fase como 


VAN = V2V, sen wt 


van = V2V, sen lo 5 =) 


3 
Ucn = VIV, sen (or - =) 


los voltajes instantáneos de línea de entrada son 


\ 


Vag = V6V, sen (or + 5) 


Ugc = V6 V, sen (ot - z) 


Uca = V 6V, sen (ot = 7) 

Las formas de onda de los voltajes de entrada, los ángulos de conducción de los tiristores y 

los voltajes por fase de salida se muestran en la figura 6-13, para œ = 60° y para a = 120°. Para 
0 € a < 60°, dos tiristores conducen inmediatamente antes del disparo de 7). Una vez disparado 
Ti, conducen tres tiristores. Un tiristor se desconecta cuando su corriente intenta invertirse. Las 
condiciones se alternan entre dos y tres tiristores en conducción. 
Para 60? < a < 90°, sólo conducen dos tiristores en todo momento, Para 90° < a < 150°, aunque 
conducen dos tiristores en todo momento, existen períodos en los que ningún tiristor está activo. 
Para & > 150°, no hay ningún periodo para dos tiristores en conducción haciéndose el voltaje de 
salida cero en & = 150°. El rango del ángulo de retraso es 


0=<«a = 150° (6-31) 


Figura 6-12 Controlador bidireccional trifásico. 
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Figura 6-13 Formas de onda para el controlador bidireccional trifásico. 


Al igual que los controladores de media onda, la expresión del voltaje de fase rms de salida 
depende del rango de los ángulos de retraso. El voltaje rms de salida para una carga conectada en 
estrella se puede determinar como sigue. Para 0 < a < 60°: 


= 1 2n 5 ls 
Uo Ee f v2, diat) 


= V6 v, E Ps sen? wt dat) 1 (umm sen? wt dot) 


Ja sen? € 


asta 


mite sen? "um 


diet) zu diui) (6-32) 
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à [ EX don) 


2n4a 3 


= 1 E = a sen zm 
= OV: E 6 4 8 ) 
Para 60? < a < 90°: 
b 2 Sni6-n3+a sen? wt Srlo—m/3+a sen? wt i ua 
Fors VV, x o 4 dleit) 4 Br 4 dian 
(6-33) 
E | (m | 3sen2a , V3 cos 2a i" 
E vev. [= (5 + 06 ^ 16 ) 
Para 90° < a < 150°: 
2 ffr sen? wt 7 sen? wt 12 
Vo= v6v, 5 (oe 4 dct) + ¡ae 4 don |) 
(6-34) 
E 1 (= _a _ senda , V3 cos = 
= vev. |; TS 


Los dispositivos de potencia de un controlador bidireccional trifásico se pueden juntar en 
una conexión, tal y como se muestra en la figura 6-14. Este arreglo también se conoce como con- 
trol de amarre y permite el ensamble de todos los tiristores como una sola unidad. 


Ejemplo 6-6* 


Repita el ejemplo 6-5 para el controlador bidireccional trifásico de la figura 6-12. 
Solución Vz = 208 V, Vs = V/V 3 = 208/V3 = 120 V, a = 7/3, y R = 10 Q. 
(a) De la ecuación (6-32), el voltaje rms de fase de salida es V, = 100.9 V. 
(b) La corriente rms por fase de la carga es Ja = 100.9/10 = 10,09 A y la potencia de salida es 
P, =3PR=3 x 10.09 x 10 = 305424 W 
Dado que la carga se conecta en estrella, la corriente de fase es igual a la corriente de línea, Iz = 
I; = 10.09 A. Los volts-amperes de entrada son 


VA = 3V,1, = 3 X 120 X 10.09 = 3632.4 VA 


a 


Figura 6-14 Arreglo para un control 
de amarre bidireccional trifásico. 
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El factor de potencia 


PF = a = 0.84 (atrasado) 


(c) Si el voltaje de fase de entrada se toma como referencia y es vay = 120V 2 sen œt = 
169.7 sen Qt, los voltajes instantáneos de línea de entrada son 


Vas = 208V2 sen (or + z) = 294,2 sen or + =) 


ll 


294.2 sen (or = ») 


UBC 2 


Uca = 294.2 sen (or - In) 


6 


El voltaje instantáneo de salida por fase, Van, que depende del número de dispositivos en conduc- 
ción, se puede determinar a partir de la figura 6-13a como sigue: 


Para 0 < wit < 7/3: Van =0 

Para 1/3 € wt < 27/3: Van = Vag/2 = 147,1 sen(wt + 1/6) 

Para 27/3 € Ot < R: Van = VAc/2 = —vcA/2 = 147.1 seníw: -77/6 — T) 
Para x € œt < 47/3: Van = 0 

Para 47/3 € wrt < 57/3: Van = Vag/2 = 147.1 sen(wr + 1/6) 

Para 51/3 € wi < 211: Van = Vac/2 = 147.1 sen(wt -751/6 — 1) 


Nota. El factor de potencia, que depende del ángulo de retraso a, es por lo general pobre en 
comparación con cl de un controlador de media onda. 


6-8 CONTROLADORES TRIFASICOS BIDIRECCIONALES 
CONECTADOS EN DELTA 


Si las terminales de un sistema trifásico están accesibles, los elementos de control (o los dispositi- 
vos de potencia) y la carga pueden conectarse en delta, tal y como se muestra en la figura 6-15. 
Dado que la corriente de fase en un sistema trifásico normal es únicamente 1/4 3 de la corriente 
de línea, las especificaciones de corriente de los tiristores serían menores que si los tiristores (o 
los elementos de control) se colocaran en la línea. 

Supongamos que los voltajes instantáneos línea a línea son 


Uag = Vap = VV, sen wt 


2m 
Upc = Ube = vv, sen (or = ==) 


Veg = VZV, sen (ur - t) 


Uca 


Los voltajes de línea de entrada, las corrientes de fase y de línea así como las señales de compuer- 
ta del tiristor se muestran en la figura 6-16, para œ = 120° y una carga resistiva, 
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Figura 6-15 Controlador trifásico conectado en delta. 


Para las cargas resistivas, el voltaje rms por fase de salida se puede determinar a partir de 


Vo 


il 


5 ig v2, don] - E i 2 V? sen wt donl 


1 sen 2a i 
V; E (s —-at 2 ) 


(6-35) 


El voltaje de salida máximo se obtendría cuando & = 0, y el rango del control del ángulo de re- 
traso es 


sasn (6-36) 
Las corrientes de línea, que se pueden determinar a partir de las corrientes de fase son 

i, > Lab E beg 

ip = ing = Lab (6-37) 

ie = bea — the 


Podemos notar, a partir de la figura (6-16), que las corrientes de línea dependen del ángulo de re- 
traso y pueden resultar discontinuas. Se puede determinar el valor rms de las corrientes de línea y 
de fase para los circuitos de carga mediante una solución numérica o un análisis de Fourier. Si /, 
es el valor rms de la enésima componente armónica de una corriente de fase, el valor rms de la co- 
rriente de fase se puede determinar a partir de 


Lao = (GABBA B+ b+ BANANA (6-38) 


Debido a la conexión en delta, las componentes armónicas múltiplos de 3 (es decir aquellas de or- 
den n = 3m, donde m es un entero impar) de las corrientes de fase circularían alrededor de la delta 
*y no aparecerían en la línea. Esto se debe a que las armónicas de secuencia cero están en fase en 
las tres fases de la carga. La corriente rms de línea se convierte en 


=V (BR+B+ BARA R (6-39) 
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Figura 6-16 Formas de onda para un controlador conectado en delta. 
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Como resultado, el valor rms de la corriente de línea no seguirá la relación normal de un sistema 
trifásico tal que 
li < V3 lo (6-40) 


Una forma alternativa de controladores conectados en delta, que requiere únicamente de tres tiris- 
tores y simplifica la circuitería de control, aparece en la figura 6-17. Este arreglo también se cono- 
ce como conirolador conectado en poligono. 


Figura 6-17 Controlador trifásico de 
tres tiristores. 


Ejemplo 6-7 


El controlador bidireccional trifásico conectado en delta de la figura 6-15 tiene una carga resisti- 
va R = 10 Q. El voltaje línea a línea es Vs = 208 V (rms), 60 Hz, y el ángulo de retraso es a = 
27/3. Determine (a) el voltaje rms de fase de salida V,; (b) las expresiones para las corrientes 
instantáneas ig, lab € ica, (c) la corriente rms de fase de salida Jap y la corriente rms de línea la; (d) 
el factor de potencia de entrada PF; y (e) la corriente rms de un tiristor Jp. 
Solución V; = V, = 208 V, a = 27/3, R = 10 Q, y el valor pico de la corriente de fase, J, = 42x 
208/10 = 29.4 A. 

(a) De la ecuación (6-35), V, = 92 V. 

(b) Suponiendo que i5, es la fase de referencia € igh = 74, sen œt, las corrientes instantáneas 


son 


Para 0 < wt < 1/3: lap = 9 
boa = lm sent! — 47/3) 
la = lab — icg = -lm sSen(wt — 47/3) 


Para 1/3 < wf < 27/3: lob = lca = la = 0 
Para 21/3 < wt « v: lab = Im sen ct 

bog = 0 

ig = lab — ig = Im Sen OF 
Para T < ot < 47/3: iab =O 


ica = Im sen(@t —4n/3) 
la = Lab —İca = lm sento! — 4n/3) 


Para 47/3 < wt < 57/3: lab = lca = la = 0 
Para 57/3 < «t < ZR: lab = Ím sen Ot 
ica = 9 


la = lab — Lea = Im Sen Wt 
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(c) Los valores rms de ig, y de ig están determinados mediante la integración numérica uti- 
lizando un programa de computadora. Los estudiantes están invitados a verificar los resultados. 


l 13.18 
= = == — = 
Ly = 9.32 A I= l = 13.18 A pul va 


(d) La potencia de salida 
P, = MAR = 3 x 9.32? x 10 = 2605.9 
Los volts-amperes 
VA = MAL, = 3 X 208 x 9.32 = 5815.7 


El factor de potencia 


P, _ 2605.9 _ 2 
PF = VA 75358157 7 0.448 (atrasado) 
(e) La corriente del üristor se puede determinar a partir de una corriente de fase: 
Lap _ 9.32 
Ir = SR = = = 6.59 A 
PO Vi V2 


Notas 


1. Vo= IapR = 9.32 x 10 = 93.2 V, en tanto que la ecuación (6-35) da 92 V. Esta diferencia se 
debe al redondeo de la solución numérica. 

2. Para el controlador de voltaje de ca de la figura 6-17, la corriente de línea /, no está relacio- 
nada con la corriente de fase Jap por un factor de Y 3. Esto se debe a la discontinuidad de la 
corriente de carga en presencia del controlador de voltaje de ca. 


6-9 CAMBIADORES DE DERIVACIONES DE UN TRANSFORMADOR MONOFASICO 


Los tiristores se pueden utilizar como conmutadores estáticos para cambiar las derivaciones de los 
transformadores con carga. Los cambiadores de derivación estáticos tienen la ventaja de una ac- 
ción de conmutación muy rápida. El cambio puede diseñarse de modo que se pueda manejar las 
condiciones de la carga y es continuo. El diagrama de circuito de un cambiador de derivaciones 
para un transformador monofásico aparece en la figura 6-18. Por simplicidad, aunque un transfor- 
mador pueda tener muchos embobinados secundarios, sólo se muestran dos de ellos, 


Figura 6-18 Cambiador de deriva- 
ciones para un transformador mono- 
fásico. 
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La relación de vueltas del transformador de entrada es tal que si el voltaje instantáneo pri- 
mario es 


Up = V2 V, sen wt = V2 V, sen wt 


los voltajes instantaneos en el secundario son 
vi = V2 V, sen wt 


v = V2 V^ sen wt 


El uso más común de un cambiador de derivación es para cargas resistivas de calefacción. 
Cuando sólo se disparan alternativamente los tiristores T3 y T4 con un ángulo de retraso a = 0, el 
voltaje de carga se mantiene a un voltaje reducido V, = Vj. Si se requiere del voltaje de salida to- 
tal, sólo se disparan alternativamente los tiristorcs Tı y T? con un ángulo de retraso & = O por lo 
que el voltaje total es v; = Vi + V2. 

Se puede controlar los pulsos de compuerta de los tiristores para variar el voltaje de la car- 
ga. Se puede modificar el valor rms del voltaje de carga, Vo, dentro de tres rangos posibles: 


0<V,< V; 
0< V, « (Vj + Vj) 


V; < V, « (Vi + Vj) 


Rango de control 1: 0 < Və x V1. Para variar el voltaje de la carga dentro de este ran- 
go, se desactivan los tiristores T; y T». Los tiristores 73 y T4 pueden operar como un controlador 
monofásico de voltaje. El voltaje instantáneo de la carga V; y la corriente de carga /, se muestran 
en la figura 6-19c en caso de una carga resistiva. El voltaje rms de la carga que puede determinar- 
se a partir de la ecuación (6-8) es 


sen p (6-41) 


v,=Vil=(7-a+ 
T 2 


y el rango del ángulo de retrasoesOS asx. 


Rango de control 2: 0 < Vo < (V + V2). Los tiristores T3 y T4 están desactivados. 
Los tiristores T1 y Tz operan como un controlador monofásico de voltaje. La figura 6-19d muestra 
el voltaje de la carga v, y la corriente de la carga J, en el caso de una carga resistiva. El voltaje 
rms de la carga se puede encontrar a partir de 


sen a (6-42) 


1 
Va = (Vi + V2) E e = 0d 2 
y el rango del ángulo de retraso es0O SOS m. 


Rango de control 3: Va < Vo < (V1 + V2). El tiristor T3 se activa en wt = 0 y el vol- 
taje en el secundario v; aparece a través de la carga. Si el tiristor Tj se activa en at = a, el tiristor 
T5 se queda con polarización negativa debido al voltaje en el secundario v2, desactivándose T3. 
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(d) 


V2(V, + V2) 
(e) 
V2V, 


0 
Figura 6-19 Formas de onda para el 


cambiador de derivaciones de transfor- 
mador. 


El voltaje que aparece a través de la carga es (v; + v2). En wt = m, T1 es auto conmutado y T4 se 
activa. El voltaje secundario v; aparece a través de la carga, en tanto T5 se dispare en ot 2 x +0. 
Cuando T» se dispara en œt = 7 + & , Ta se desconecta debido al voltaje inverso va, y el voltaje de 
la carga es (vj + v2). En wf = 27, T; es auto conmutado, 73 se vuelve a activar y el ciclo se repite. 
EI voltaje instantáneo de la carga vo y la corriente de carga io se muestran en la figura 6-19e para 
una carga resistiva. 

Un cambiador de derivaciones con este tipo de control también se conoce como cambiador 
de derivaciones síncrono. Utiliza un control de dos pasos. Una parte del voltaje del secundario vz 
se superpone a un voltaje senoidal vı. Como resultado, los contenidos armónicos son menores que 
los que se obtendrían mediante un retraso de fase normal, tal y como se analizó anteriormente 
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para el rango de control 2, El voltaje rms de la carga se puede determinar a partir de 


E d 2m 2 I 
V, =|)" bdo 


M 


s lh 2Vi sen? or d(wt) + I: AV, + V2) sen? wt dwn || (6-43) 


Bem BE aa 


Para cargas RL, el circuito de compuertas de un cambiador de derivaciones sincrono requie- 
re de un diseño cuidadoso. Supongamos que los tiristores T, y T? están desactivados, en tanto que 
los tiristores T3 y Ta están activos durante el medio ciclo alterno al cruzamiento del cero de la co- 
rriente de carga. La corriente de carga será entonces 


V2 Vi 


i = let 0) 


donde Z = [R? + (oLy^]!? y 8 = tan (OLIR). 

La corriente instantánea de carga io se muestra en la figura 6-20a. Si T; se activa en ese mo- 
mento en wt = Q , donde a < 6, el segundo embobinado del transformador quedaría en corto cir- 
cuito, porque el tiristor T3 está todavía conduciendo y pasando corriente debido a la carga 
inductiva. Por lo tanto, el circuito de control deberá diseñarse de tal forma que T; no sea activado 
hasta que Tx se desactive e ip > 0. En forma similar, T2 no deberá activarse hasta que se desactive 
Tg e ip € 0. Las formas de onda del voltaje de carga Vo y de la corriente de carga /; se muestran en 
la figura 6-20b para a » 0. 


VaN: + V2) 


VZV, 


(a) Formas de onda sin cambiador de derivación (b} Cambiador sincrono 


Figura 6-20 Formas de onda de voltaje y de corriente para una carga RL. 
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Ejemplo 6-8* 


El circuito de la figura 6-18 está controlado como un cambiador de derivaciones síncrono. El 
voltaje del primario es 240 V (rms), 60 Hz. Los voltajes de los secundarios son V4 = 120 V y 
V2 = 120 V. Si la resistencia de la carga es R = 10 Q y el voltaje rms de la carga es 180 V, deter- 
mine (a) el ángulo de retraso de los tiristores T, y T», (b) la corriente rms de los tiristores T1 y T», 
(c) la corriente rms de los tiristores 75 y T4 y (d) el factor de potencia de entrada PF. 

Solución V,= 180 V, V, = 240 V, Vi = 120 V, V2 = 120 V.yR=10Q. 

(a) El valor requerido del ángulo de retraso a. para V, = 180 V se puede encontrar a partir 
de la ecuación (6-43), en dos formas diferentes: (1) graficando V, en función de a y encontrando 
el valor requerido para a, o bien (2) utilizando un método iterativo para solucionarlo. La ecuación 
(6-43) se resuelve mediante un programa de computo en función de a, por iteración, y da a = 98°. 
(b) La corriente rms de los tiristores T; y T2 se puede determinar a partir de la ecuación 


(6-42): 
n 1/2 
Iri = lm f AV, + Vy sen? wt don] 
MAY y, ma (6-44) 
"RR AG OE. )| 
= 10.9 A 


(c) La corriente rms de los tiristores T3 y T4 se dctermina a partir de 


A 12 
Ig = m f 2Vi sen? wt díon)] 


ll 5 
=6.5 A 


(d) La corriente rms de un segundo embobinado secundario (superior) es l2 = V2 Ip = 
15.4 A. La corriente rms del primer embobinado secundario (inferior) que es la corriente rms to- 
tal de los tiristores 71, T2, T3 y Ta, es 


I, = [(CV2 la? + (V2 LJ? = 17.94 A 


La especificación en volts-amperes del primario o del secundario, VA = Vil; + Val) = 120 x 
17.94 + 12 x 15.4 = 4000.8. La potencia de la carga Po = V&/R = 3240 W, y el factor de potencia 


PF = VA 3098 ^ 0.8098 (atrasado) 


6-10 CICLOCONVERTIDORES 


Los controladores de voltaje de ca suministran un voltaje de salida variable, pero la frecuencia del 
voltaje de salida es fija y además el contenido armónico es alto, especialmente en el rango de vol- 
tajes de salida bajos. Se puede obtener un voltaje de salida variable a frecuencias variables a partir 
de conversiones en dos etapas: de ca fija a cd variable (por ejemplo rectificadores controlados) y 
de cd variable a ca variable a una frecuencia variable (por ejemplo los inversores, que se analizan 
en el capítulo 8). Sin embargo, los cicloconvertidores pueden eliminar la necesidad de uno o más 
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convertidores intermedios. Un cicloconvertidor es un cambiador de frecuencia directa que con- 
vierte la potencia de ca a una frecuencia en potencia de frecuencia alterna a otra frecuencia me- 
diante conversión de ca a ca, sin necesidad de un eslabón de conversión intermedio. 

La mayor partc dc los cicloconvertidorcs son de conmutación natural, estando la frecuencia 
de salida máxima limitada a un valor que es sólo una fracción de la frecuencia de la fuente. Como 
resultado, la aplicación de mayor importancia de los cicloconvertidores son los motores eléctricos 
de ca de baja velocidad, en el rango de hasta 15,000 kW, con frecuencias desde O hasta 20 Hz. 
Los propulsores de ca se analizan en el capítulo 15. 

Al desarrollarse las técnicas de conversión de potencia y con los métodos modernos de con- 
trol, los propulsores para motores de ca alimentados por inversor están desplazando a los propul- 
sores alimentados por cicloconvertidores. Sin embargo, los avances recientes en materia de 
dispositivos de potencia y microprocesadores de conmutación rápida permiten la síntesis y la 
puesta en práctica de estrategias avanzadas de conversión para cambiadores directos de frecuencia 
de conmutación forzada (FCDFC), a fin de optimizar la eficiencia y reducir los contenidos armó- 
nicos [1,2]. Las funciones de conmutación de los FCDFC se pueden programar a fin de combinar 
las funciones de conmutación de los convertidores de ca a cd y de cd a ca. Debido a la naturaleza 
compleja de las deducciones involucradas en los FCDFC, los cicloconvertidores de conmutación 
forzada no se analizarán en detalle. 


6-10.1 Cicloconvertidores monofásicos 


El principio de operación de los cicloconvertidores monofásico/monofásico se puede explicar con 
ayuda de la figura 6-21a. Dos convertidores monofásicos controlados se operan como rectificado- 
rcs de fuente. Sin embargo, sus ángulos de retraso son tales, que cl voltaje de salida de uno de 
ellos es igual y opuesto al del otro. Si él convertidor P está operando solo, el voltaje promedio de 
salida es positivo, y si el convertidor N cstá operando, el voltaje de salida es negativo. La figura 
6-21b muestra las formas de onda para el voltaje de salida y las señales de compuerta de los con- 
vertidores positivo y negativo, con el convertidor positivo activo durante un tiempo Tg/2 y el con- 
vertidor negativo operando durante un tiempo 70/2. La frecuencia del voltaje de salida es fọ = 
l/To. 

Si œ es el ángulo de retraso del convertidor positivo, el ángulo de retraso del convertidor 
negativo es O, = T — Op. El voltaje promedio de salida del convertidor positivo es igual y opuesto 
al del convertidor negativo. 


Ved2 = — Veai (6-46) 


Al igual que los convertidores duales de las secciones 5-5 y 5-10, los valores instantáneos 
de salida pueden no resultar iguales. Es posible que circulen grandes corrientes armónicas entre 
ambos convertidores. 

Se puede eliminar la corriente circulatoria suprimiendo los pulsos de compuerta hacia el 
convertidor que no está suministrando corriente de carga. Un cicloconvertidor monofásico con un 
transformador con derivación central, como se muestra.en la figura 6-22, tiene un reactor de inter- 
grupo, que mantiene un flujo continuo y también limita la corriente circulatoria. 


Ejemplo 6-9* 


El voltaje de entrada del cicloconvertidor de la figura 6-21a es 120 V (rms) 60 Hz. La resistencia 
de la carga es 5 Q y la inductancia de la carga es L = 40 mH. La frecuencia del voltaje de salida 
es 20 Hz. Si los convertidores operan como semiconvertidores de tal forma que 0 € & < t y el 
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Convertidor N 


o e] 


(a) Circuito 


wst 


Wot 


Í Convertidor N activo 1 m 


(b) Formas de onda para carga resistiva 


Figura 6-21 Cicloconvertidor monofásico/monofásico. 


ángulo de retraso es Op = 21/3, determine (a) el valor rms del voltaje de salida Vo, (b) la corriente 
rms dc cada tiristor / y (c) el factor de potencia de entrada PF. 
Solución V, = 120 V, f = 60 Hz, f; = 20 Hz, R = 5 Q, L = 40 mH, a = 27/3, Wo = 2n x 20 = 
125.66 rad/s y Xz = Mol = 5.027 Q. 

(a) Para 0 < a. < T, la ecuación (6-8) da el voltaje rms de salida 


V= V, E (s -a+ sen 2a)" 


-53V 


(6-47) 


(b) Z = [R? + (wL)*}!” = 7.09 Q y 6 = tan (agL/R) = 45.2°. La corriente rms de la carga, 
I, = V4Z = 53/7.09 = 7.48 A. La corriente rms a través de cada convertidor, J, = ly = LH 2 = 
5.29 A y la corriente rms a través de cada tiristor, /p = IN: z 3.74 A. 

(c) La corriente rms de entrada, Js = Jo = 7.48 A, la especificación de volts-amperes VÀ = 
Vols = 897.6 VA, y la potencia de salida, Po = Volo cos 8 = 53 x 7.48 x cos 45.2? = 279.35 W. De 
la ecuación (6-8), el factor de potencia de entrada, 
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Convertidor 


+ positivo 
" Reactor de 

d intergrupo 
= Convertidor 
negativo 

Figura 6-22 Cicloconvertidor con reactor de intergrupo. 
1 sen 2a) |? 
pr = Fe = Yesos 8L cos g |i (n - 228) 
ES i (6-48) 
= eee = 0.311 (atrasado) 


Nota. La ecuación (6-48) no incluye el contenido armónico del voltaje de salida y da el va- 
lor aproximado del factor de potencia. El valor real será menor que el que da la ecuación (6-48). 
Las ecuaciones (6-47) y (6-48) también son válidas para cargas resistivas. 


6-10.2 Cicloconvertidores trifásicos 


El diagrama de circuito de un cicloconvertidor trifásico/monofásico aparece en la figura 6-23a. 
Los dos convertidores de ca a cd son rectificadores controlados trifásicos. La síntesis de la forma 
de onda de salida para una frecuencia de salida de 12 Hz aparece en la figura 6-23b. El converti- 
dor positivo opera durante la mitad del período de la frecuencia de salida y el convertidor negati- 
vo durante la otra mitad. El análisis de este cicloconvertidor es similar al de los convertidores 
monofásico/monofásico. 

El control de los motores de ca requiere de un voltaje trifásico a frecuencia variable. El ci- 
cloconvertidor de la figura 6-23a se puede extender para suministrar una salida trifásica mediante 
seis convertidores trifásicos, tal y como se muestra en la figura 6-24a. Cada fase está formada por 
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(b) Formas de onda para carga resistiva 


Figura 6-23 Ciclaconvertidor trifásico/monofásico. 


seis tiristores, según se muestra en la figura 6-24b, y se necesita un total de 18 tiristores. Si se uti- 
lizan seis convertidores trifásicos de onda completa, se requerirá de 36 tiristores. 


6-10.3 Reducción de armónicas de salida 


Podemos notar en las figuras 6-21b y 6-23b que el voltaje de salida no es puramente senoidal y 
que, como resultado, contiene armónicas. La ecuación (6-48) muestra que el factor de potencia de 
entrada depende del ángulo de retraso de los tiristores y que resulta pobre, especialmente en el 
rango de voltajes de salida bajos. 

El voltaje de salida de los cicloconvertidores se compone fundamentalmente de segmentos 
de voltaje de entrada, y el valor promedio de un segmento depende del ángulo de retraso del mis- 
mo. Si se hacen variar los ángulos de retraso de los segmentos de tal forma que los valores prome- 
dio de los segmentos correspondan lo más cerca posible a la variación de el voltaje de salida 


222 Controladores de voltaje de ca Cap. 6 


Trifásica Alimentación 
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la fase b 


Neutro 
(a) Diagrama esquemático 
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la fase a 


(b) Fase a 


Figura 6-24 Cicloconvertidor trifásico/trifásico. 


E 


senoidal deseado, las armónicas del voltaje de salida se pueden minimizar. La ecuación (5-21) in- 
dica que el voltaje promedio de salida de un segmento es una función del coseno del ángulo de re- 
traso. Los ángulos de retraso de los segmentos se pueden generar comparando la señal del coseno 
en la frecuencia de la fuente (v; = V2 V, cos Ost) con un voltaje ideal senoidal de referencia a la 
frecuencia de salida (v, = Y 2 V, sen Mol). La figura 6-25 muestra la generación de las señales de 
compuerta para los tiristores del cicloconvertidor de la figura 6-23a. 

El voltaje promedio máximo de un segmento (que ocurre en e] caso en que a, = 0 ) deberá 
resultar igual al valor de pico del voltaje de salida; por ejemplo, de la ecuación (5-21), 


A 
V, = Iya, = V2 V, (6-49) 
que nos da el valor rms del voltaje de salida como 
2V;  2V, 
V, = ud (6-50) 
T T 
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Figura 6-25 Generación de las señales de compuerta del tiristor. 
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Repita el ejemplo 6-9 si los ángulos de retraso del cicloconvertidor se generan utilizando una se- 
ñal de coseno en la frecuencia de la fuente y comparándolos con una señal senoidal de la fre- 
cuencia de salida tal y como se muestra en la figura 6-25. 
Solución | V, = 120 V, fs = 60 Hz, f; = 20 Hz, R = 5 Q, L = 40 mH, o = 21/3, 09 = 2n x 20 = 
125.66 rad/s y X; = WoL = 5.027 Q.. 

(a) De la ecuación (6-50), el valor rms del voltaje de salida 


V, = T = 0.6366V, = 0.6366 x 120 = 76.39 V 


(b) Z = [R? + (0,L)*]? = 7.09 Q y 0 = tan! (egL/R) = 45.2°. La corriente rms de la carga 
1, = V/Z = 76.39/7.09 = 10.77 A. La corriente rms a través de cada convertidor, 1, = Iy = I/V 2 
= 7.62 A, y la corriente rms a través de cada tiristor, Jp = IN 2= 5.39 A. 
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(c) La corriente rms de entrada /, = Jo = 10.77 A, la especificación de volts-amperes VA = 
Vols = 1292.4 VA, y la potencia de salida, 


P, = Vol, cos 6 = 0.6366V, 1, cos 0 = 579.73 W. 


El factor de potencia de entrada 


PF = 0.6366 cos 0 


579.73 _ 
= 1292.4 = 0.449 (atrasado) 


(6-51) 


Nota. La ecuación (6-51) muestra que el tactor de potencia de entrada es independiente del 
ángulo de retraso, a, y sólo depende del ángulo de carga 0. Pero para el control del ángulo de fase 
normal, el factor de potencia de entrada depende tanto del ángulo de retraso, a, como del ángulo 
de carga, 6. Si comparamos la ecuación (6-48) con la (6-51), existe un valor crítico del ángulo de 
retraso Œe, que está dado por 


1 sen 24. F = 
E (o — a. + 2 ) = 0.6366 (6-52) 


Para à < o, el control normal del ángulo de retraso exhibirá un factor de potencia mejor y la so- 
lución de la ecuación (6-52) dará o = 98,59%. 


6-11 CONTROLADORES DE VOLTAJE DE CA CON CONTROL PWM 


En la sección 5-11 se demostró que el factor de potencia de entrada de los rectificadores controla- 
dos se puede mejorar mediante control por modulación de ancho de pulso (PWM). Los controla- 
dores de tiristores de conmutación natural introducen armónicas de orden bajo, tanto en la carga 
como en el lado de la alimentación, teniendo un bajo factor de potencia de entrada. El rendimiento 
de los controladores de voltaje de ca se puede mejorar mediante el control PWM. La configura- 
ción del circuito de un controlador de voltaje de ca monofásico PWM aparece en la figura 6-26a. 
Las señales de compuerta de los interruptores aparecen en la figura 6-26b. Dos interruptores $; y 
S2 se activan y desactivan varias veces durante el medio ciclo positivo y negativo del voltaje de 


o 5 


R s gannan ea 
Vo 3: ol LAL. 
A earns b 


(a) Circuito (b) Señales de compuerta 


Figura 6-26 Controlador de voltaje de ca para control PWM. 
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entrada, respectivamente. $1 y $5 proporcionan las trayectorias de marcha libre para las corrientes 
de carga, en tanto que $1 y $2, respectivamente, están en estado de desactivación. Los diodos im- 
piden que aparezcan voltajes inversos a través de los interruptores. 

El voltaje de salida se muestra en la figura 6-27a. En el caso de una carga resistiva, la co- 
rriente de carga se parecerá al voltaje de salida. En el caso de una carga RL, la corriente de carga 
se elevará en la dirección positiva o negativa cuando se active el interruptor $1 o 52 respectiva- 
mente. En forma similar, la corriente de carga se reducirá si $1 o $2 se activan. La corriente de car- 
ga aparece en la figura 6-27b con una carga RL. 


Figura 6-27 Voltaje de salida y corriente de carga de un controlador de voltaje de ca. 


6-12 DISEÑO DE CIRCUITOS DE CONTROLADORES DE VOLTAJE DE CA 


Las especificaciones de los dispositivos de potencia deben diseñarse para las condiciones de peor 
caso, que ocurrirán cuando el convertidor suministre el valor rms máximo del voltaje de salida Vo. 
También los filtros de entrada y de salida deben diseñarse para las dichas condiciones. La salida 
del controlador de potencia contiene armónicas, y deberá determinarse el ángulo de retraso para la 
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condición de peor caso, de una disposición particular del circuito. Los pasos incluidos en el dise- 
ño de los circuitos de potencia y sus filtros son similares a los del diseño del circuito de rectifica- 
dores de la sección 3-11. 


Ejemplo 6-11 


Un controlador de voltaje monofásico de ca de onda completa de la figura 6-3a controla el flujo 
de potencia de una alimentación de 230V 60Hz a una carga resistiva. La potencia de salida máxi- 
ma deseada es 10 kW. Calcule (a) la especificación máxima de corriente rms de los tiristores 
Ipm, (b) la especificación máxima promedio de corriente de los tiristores Jam, (c) la corriente de 
pico de los tiristores Jp, y (d) el valor pico del voltaje del tiristor V,. 
Solución P, = 10,000 W, V, = 230 Vy V, 42x 230 = 325.3 V. La potencia máxima será su- 
ministrada cuando el ángulo de retraso sea & = 0. De la ecuación (6-8), el valor rms del voltaje de 
salida V, = V, = 230 V, P, = V? /R = 230°/R = 10,000, y la resistencia de la carga es R = 5.29 Q. 

(a) El valor rms máximo de la corriente de carga lom = Vo/R = 230/5.29 = 43,48 A, y el va- 
lor rms máximo de la corriente del tiristor [pag = lom/N 2 = 30.75 A. 

(b) De la ecuación (6-10), la corriente promedio máxima de los tiristores, 

Dam ET = 19.574 
(c) La corriente de pico del tiristor Jp = V,/R =325.3/5.29 = 61.5 A. 
(d) El voltaje pico del tiristor V, = Vm = 325.3 V. 


Ejemplo 6-12* 


El controlador monofásico de onda completa de la figura 6-6a controla la potencia a una carga 
RL siendo el voltaje de suministro de 120 V (rms), 60 Hz. (a) Utilice cl método de las series de 
Fourier para obtener expresiones para el voltaje de salida vo(1) y la corriente de carga i(t) como 
una función del ángulo de retraso a. (b) Determine el ángulo de retraso correspondiente a la can- 
tidad máxima de corriente armónica de orden menor en la carga. (c)SiR=5Q,L=10mA y 
à = 1/2, determine el valor rms de la corriente de la tercera armónica. (d) Si se conecta un capa- 
citor a través de la carga (figura 6-28), calcule el valor de la capacitancia para reducir la corriente 
de la tercera armónica al 10% del valor sin cl capacitor. 

Solución (a) La forma de onda para el voltaje de entrada aparece en la figura 6-6b. El voltaje 
instantáneo de salida tal y como aparece en la figura 6-28b se puede expresar en una serie de 
Fourier de la forma 


LAND = Vea + y d, COS nwt + y b, sen not (6-53) 


n=l. nz212.... 


(a) Circuito (b) Voltaje de salida 


Figura 6-28 Convertidor monofásico completo con carga RL. 
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A A A A ———— ——— á——í 


donde 


2n 
ae - f Vi sen at diui) e 


Qn = - Ti V2 V, senwt cos not dwt) + e V2 V, sen wt cos not don| 


cos(1 — n)a — cos(1 — mfi 
V2 v, + cos(l — n)(m + a) — cos(1 + nr + B) 
ME |1-n 
à: cosíl + na — cos(1 + n)B + cos(1 + nm + a) — cosíl + nr + a 
ltn 


para a = 3, 5,... (6-54) 
=0 para n= 2, 4,... 


1118 7 
b, = = [j^ v2 V, sen ot sen not dwt) + Í ie V2 V, sen «t sen not dien 


sen(1 — n)8 —sen(1 — ne 
7 V2 v, tsen(1 — nr + 8) —sen(l1 — nr + a) 
La | l-a 


.Sen(I + n) —sen(l + nja *sen(| + nm + 8) —sen(1 + nar + a 
l+n 


para n = 3, 5,... (6-55) 
=0 para n= 2, 4... 
ay = l Hf V2 V, sen wt cos ot d(wf) + Jt V2 V, sen ot cos wt din] 


V2 Y, 
2m 


[sen? 8 — sen’ a + sentía + 8) — sentí + a) para nz 1... (6-56) 


b = L [fË v2 V, sentor dws) [7 V2 v, sent or don] 


(ON V, sen 28 — sen la + sen2(m + 8) — sen Ar + o) 
sae ET a) 2 | 


para n = 1,... (6-57) 
La impedancia de la carga 


Z = R + j(noL) = UR? + (noL]V? (8, 


y 9, = tan (ncLiR). Dividiendo v(t} en la ecuación (6-53) entre la impedancia de la carga Z y 
simplificando los términos de seno y de coseno obtenemos la corriente de carga como 


* 


i2 Y, V2lLsen(nwt — 8, + d) (6-58) 


n=13,5,... 
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donde 6, = tan” (abn) y 
1 (al + piy^ 


fn VG RC (eL p? 
(b) La tercera armónica es la armónica de orden menor. El cálculo de la tercera armónica 
para distintos valores del ángulo de retraso muestra que se hace máxima en el caso de & = 7/2. 
(c) Para & = 1/2, L = 6.5 mH, R = 2.5 Q, 0 = 27 x 60 = 377 rad/s y V, = 120 V. Partiendo 
del ejemplo 6-4 obtenemos cl ángulo de extinción como f) = 220.43°. Para valores conocidos de 
a, B, R, Ly Va se pueden calcular los valores a, y b, de la serie de Fourier de la ecuación (6-53), 
así como la corriente de carga i, de la ecuación (6-58). La corriente de carga está dada pui 


i(t) = 28.93sen(wt — 44.2? — 18°) + 7.96 sent3w! — 71.2? + 68.7) 
+ 2.68 sen(Sw! — 78.5? — 68.6°) + 0.42sen(7o:! — 81.7? + 122.7) 
+ 0.59sen(Qur — 83.5° — 126.3°) + + + * 
El valor rms de la corriente de la tercera armónica es 


196 
h- ART 5.63 A 


(d) La figura 6-29 muestra el circuito equivalente para la corriente armónica. Utilizando la 
regla del divisor de corriente, la corriente armónica a través de la carga está dada por 


La X, 
In [R+ (nok - Xj? 


donde X, = 1/(nwC). Para n 23 y œ = 377, 
hr Xe 
L [2.5 + G x 377x 6.5 — XI”? 


lo que da X, = — 0.858 es decir 0.7097. Dado que X, no puede ser negativa, X; = 0.7097 = 1/83 x 
377C) y, por lo tanto, C = 1245.94 pF. 


=0.1 


Figura 6-29 Circuito equivalente 
para la corriente armónica. 


Ejemplo 6-13 


El controlador de voltaje de ca monofásico de la figura 6-6a tiene una carga R z 2.5 Oy L=6.5 
mH. El voltaje de alimentación es 120 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retraso es & = 7/2. Utilice 
PSpice para graficar el voltaje de salida y la corriente de carga así como para calcular la distor- 
sión armónica total (THD) del voltaje y de la corriente de salida, ademas de el factor de potencia 
de entrada (PF). 
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Solución La corriente de carga de los controladores de voltaje de ca es ca, y la corriente de un 
tiristor siempre se reduce a cero. No se requiere del diodo Dr de la figura 4-30b, pudiéndose sim- 
plificar el modelo de tiristor al de la figura 6-30. Este modelo se puede utilizar como subcircuito. 


* S 
.SUBC 


.MCDE 
.ENDS 
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Fy = Pyly + Pala 
= 501, + 111, 


Figura 6-30 Modelo SPice para el tiristor de ca. 


La definición del subcircuito para el modelo SCR del tiristor se puede describir como 
sigue: 


ubcircuit for ac thyristor model 
KT SCR 1 2 3 2 
mode] anode cathode +control -control 
name voltage voltage 
1 5 6 2 SMOD ; Switch 
3 4 50 
4 2 DC OV 
5 2 DC Ov 
2 6 J 
6 2 10UF 
2 6 POLY (2) VX VY 0 50 11 
L SMOD  VSWITCH (RON=0.01 ROPF=10E+5 VON=0.1V VOFF=0V) 
SCR ; Ends subcircuit definition 


El voltaje de alimentación pico Vm = 169.7 V. Para œ; = a = 90°, el retraso de tiempo 4 = 
(90/360) x (1000/60Hz) x 1000 = 4166.7 us. Un circuito auxiliar en serie con un valor de C; = 
0.1 pF y un Rs = 750 Q se conecta a través del tiristor para poder manejar el voltaje transitorio 
originado por la carga inductiva. El controlador de voltaje de ca monofásico para la simulación 
PSpice aparece en la figura 6-31a. Los voltajes de compuerta V,;, Vga, Vg3 y Vga de los tiristores 
se muestran en la figura 6-31b. 
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Example 
VS 1 
Vgl 2 
Vg2 3 
R 4 
L 5 
VX 6 
KC 4 
cs 1 
RS 7 
Sec. 6-12 


Cs 


7 Rs 


0.1 pF 750 Q 


(a) Circuito 


Para T4 


tw= 100us T= 16.667 ms 
th=tr= Ins 


0 t2 T t 


(b) Voltajes de compuerta 


Figura 6-31 Controlador de voltaje de ca monofásico para la simulación PSpice. 


La lista del archivo de circuito es como sigue: 


ev 
[ 

m 

w 


Ao) 0 00 OF >» oc 


Single-Phase -C Voltage Controller 

STN (0 169.7V 60H2) 

PULSE (OV 10V 4166.7US INS INS 100US 16666. 7US) 
PULSE (0V 10V 12500.0US  1NS INS 100US 16666. 7US) 
2.5 


6.5MH 

DC OV ; Voltage source to measure the load current 
1245.94UF ; Output filter capacitance ; Load filter 
0.1UF 

750 
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i Subcircuit call for thyristor model 


ZTE 1 4 2 4 SCR ; Thyristor Tl 

XT2 4 1 3 1 SCR : Thyristor T2 

xd Subcircuit SCR which is missing must be inserted 

. TRAN 10US 33.33MS ; Transient analysis 
.PROBE ; Graphics postprocessor 
-options abstol = 1.00n reltol = 1.0m vntol = 1.0m TTL 5-10000 
.FOUR 60HZ V(4) ; Fourier analysis 

.END 


En la figura 6-32 se muestran las graficas de PSpice correspondientes al voltaje instantá- 
neo de salida V(4) y la corriente de carga I(VX). 


Los componentes de Fourier del voltaje de salida son como sigue: 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V(4) 


DC COMPONENT - 1./84608E-03 

HARMONIC FREQUENCY FOURIER NORMALIZED PHASE NORMALIZED 
NO (HZ) COMPONENT COMPONENT (DEG) PHASE (DEG) 
1 6.000E+01 1.006E+02 1.000E+00 -1.828£+01 0.000E+00 
2 1.200E+02 2.764E-03 2.148E-05 6.196E+01 8.024E+01 
3 1.800E+02 6.174EÉ+01 6.139E-01 6.960E+01 8.787E401 
4 2.400E+02 1.038E-03 1.033E-05 6.731E+01 8.559E+01 
5 3.000£+02 3.311E«01 3.293E-01 -6.771E+01 -4.943E+01 
6 3.600E402 1.969E-03 1.958E-05 1.261E+02 1.444E+02 
7 4.200E+02 6.954E«00 6.915E-02 1.185E«02 1.367E+02 
8 4.800E+02 3.451E-03 3.431E-05 1.017E+02 1.1998+02 
9 5.400E+02 1.384E+01 1.376E-01 -1.251E+02 -1.068E«02 

TOTAL HARMONIC DISTORTION - 7.134427E+01 PERCENT 


Los componentes de Fourier de la corriente de salida, que es igual a la corriente de entra- 
da, son como sigue: 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE I(VX) 


DC COMPONENT - -2.551837E-03 

HARMONIC FREQUENCY FOURIER NORMALIZED PHASE NORMALIZED 
NO (HZ) COMPONENT COMPONENT (DEG) PHASE (DEG) 
1 6.000E+01 2.869E+01 1.000E+00 -6.253E401 0.000E+00 
2 1.200E+02 4.416E-03 1.539E-04 -1.257E+02 -6.319E+01 
3 1.800E+02 7.844g400 2.735E-01 -2.918E+00 5.961E+01 
4 2.400E+02 3.641E-03 1.269E-04 -1.620E+02 -9.948E«01 
5 3.000E«02 2.682E+00 9.350E-02 -1.462E402 -8.370E401 
6 3.600E+02 2.198E-03 7.662E-05 1.653E+02 2.278E+02 
7 4.200E«02 4.310E-01 1.503E-02 4.124E+01 1.038E402 
8 4.800E+02 1.019E-03 3.551E-05 1.480E+02 2.105E+02 
9 5.400E+02 6.055E-01 2.111E-02 1.533E«02 2.158E+02 

TOTAL HARMONIC DISTORTION = 2.901609E+01 PERCENT 


La distorsión armónica total de la corriente de entrada THD = 29.01% = 0.2901 
El ángulo de desplazamiento q1 = —62.53? 
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. Example 5-13 Singie-Phase AC Voltage Controller 
Date/Time run: 07/17/92 16: 33: 56 Temperature: 27.0 


404 


0A 


200V 


Oms r Sms 10ms 15ms 20ms 25ms 30ms 35ms 


9.34/m 
0.000 
dif-  10.239m -118.347m 


- SFM. 
C2 = 0.000, 


Figura 6-32 Gráficas correspondientes al ejemplo 6-12. 


El factor de desplazamiento DF = cos 6; = cos(-62.53) = 0.461 (atrasado) 
De la ecuación (5-86), el factor de potencia de entrada 


1 i 
PF = (+ THD Cos ġ = d T 0.29019" X 0.461 — 0.443 (atrasado) 


6-13 EFECTO DE LAS INDUCTANCIAS EN LA ALIMENTACION Y EN LA CARGA: 


En las deducciones de los voltajes de salida, hemos supuesto que la alimentación no tiene induc- 
tancia. El efecto de cualquier inductancia de alimentación sería retrasar la desactivación de los ti- 
ristores. Los tiristores no se desactivarán en el cruce de ceros del voltaje de entrada como aparece 
en la figura 6-33b, y los pulsos de compuerta de corta duración pueden no ser adecuados. Tam- 
bién aumentaría el contenido armónico dcl voltaje de salida. 

Vimos en la sección 6-5 que la inductancia de la carga juega un papel significativo en el 
rendimiento de los controladores de potencia. A pesar de que el voltaje de salida tiene una forma 
de onda pulsada, la inductancia de la carga intenta conservar un flujo continuo de corriente, tal y 
como se muestra en las figuras 6-6b y 6-33b. También podemos observar a partir de las ecuacio- 
nes (6-48) y (6-52) que el factor de potencia de entrada del convertidor de potencia depende del 
factor de potencia de la carga. Debido a las características de conmutación de los tiristores, cual- 
quier inductancia en el circuito hace más complejo este análisis. 
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wt 


Figura 6-33 Efectos de la inductan- 
cia de la carga sobre la corriente y el 
voltaje de la carga. 


RESUMEN 


El controlador de voltaje de ac pucde utilizar un control de abrir y cerrar o un control de ángulo de 
fase. El control de abrir y cerrar es más adecuado para sistemas con una constante de tiempo alta. 
Debido a la componente de cd de la salida de los controladores unidireccionales, en las aplicacio- 
nes industriales se utilizan normalmente los controladores bidireccionales. En razón de las carac- 
terísticas de conmutación de los tiristores, una carga inductiva hace más compleja la solución a las 
ecuaciones que describen cl rendimiento de los controladores, por lo que resulta más conveniente 
utilizar un método iterativo de solución. El factor de potencia de entrada de los controladores, que 
varía con el ángulo de retraso, es por lo gencral pobre, especialmente en el rango bajo de salida. 
Los controladores de voltaje de corriente alterna se pueden utilizar como cambiadores de deriva- 
ciones estáticas de transformadores. 

Los controladores de voltaje proporcionan un voltaje de salida a una frecuencia fija. Dos 
rectificadores controlados por fase conectados como convertidores duales se pueden operar como 
cambiadores de frecuencia directa, conocidos como cicloconvertidores. Con el desarrollo de los 
dispositivos de potencia de conmutación rápida, resulta posible la conmutación forzada de los ci- 
cloconvertidores; sin embargo, se requiere de la síntesis de las funciones de conmutación de los 
dispositivos de potencia [1,2]. 


REFERENCIAS 
1. P. D. Ziogas, S. I. Khan, y M. H. Rashid, "Some 2. M. Venturi, “A new sine wave in sine wave out 
improved forced commutated cycloconverter struc- conversion technique eliminates reactive ele- 
tures", JEEE Transactions on Industry Applica- ments". Proceedings Powercon 7, 1980, pp. 
tions, Vol. TA121, No. 5, 1985, pp. 1242-1253. E31-E3-13. 


234 Controladores de voltaje de ca Cap. 6 


3. L. Gyugi y B. R. Pelly, Static Power Frequency 
Changes: Theory, Performance, and Applications. 
Nueva York: Wiley-Interscience, 1976. 

4. B.R. Pelly, Thyristor-Phase Controlled Converters 
and Cycloconverters. Nueva York: Wiley-Inters- 
cience, 1971. 

5. "IEEE standard definition and requirements for 
thyristor ac power controllers", JEEE Standard, 
No. 428-1981, 1981. 


6. S. A. Hamed y B. J. Chalmers, "New method of 


analysis and performance prediction for thyristor 
voltagc-controlled RL loads”. JEEE Proceedings, 
Vol. 134, Pr. B, No. 6, 1987, pp. 339-347. 


. S. A. Hamed, “Modeling and design of transistor- 


controlled AC voltage regulators". International 
Journal of Electronics, Vol. 69, No. 3, 1990, pp. 


421-434. 


PREGUNTAS DE REPASO 


¿Cuáles son las ventajas y las desventajas del 

control de abrir y cerrar? 

. (Cuáles son las ventajas y las desventajas del 
control de ángulo de fase? 

. ¿Cuáles son los efectos de la inductancia de car- 

ga sobre cl rendimiento de los controladores de 

voltaje de ca? 

(Qué es el ángulo de extinción? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 

controladores unidireccionales? 

. ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 

controladores bidireccionales? 

¿Qué es el arreglo de control de amarre? 

¿Cuáles son los pasos necesarios para determi- 

nar las formas de onda del voltaje de salida de 

los controladores trifásicos unidireccionales? 

¿Cuáles son los pasos involucrados en la deter- 

minación de las formas de onda del voltaje de 

salida de los controladores trifásicos bidireccio- 

nales? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 

controladores conectados en delta? 

¿Cuál es el rango de control del ángulo de reira- 

so para los controladores monofásicos unidirec- 

cionales? 

¿Cuál es el rango de control del ángulo de retra- 

so para los controladores monofásicos bidirec- 

cionales? 

¿Cuál es el rango de control del ángulo de retra- 

so para los controladores trifásicos unidireccio- 

nales? 

¿Cuál es el rango de control del ángulo de rctra- 

so para los controladores trifásicos bidirecciona- 

les? 


6-10. 


6-11. 


6-12. 


6-13. 


6-14. 
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6-15. 


6-16. 


6-17. 


6-18. 
6-19. 


6-20. 


6-21. 


6-22. 


6-23. 


6-24. 


6-25. 


6-26. 


6-27. 


6-28. 


¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 
cambiadores de derivaciones de transformador? 
¿Cuáles son los métodos de control del voltaje 
de salida de los cambiadores de derivaciones de 
transformador? 

¿Qué es un cambiador de derivaciones síncro- 
no? 

¿Qué es un cicloconvertidor? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 
cicloconvertidores? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 
controladores de voltaje de ca? i 
¿Cuál es el principio de operación de los ciclo- 
convertidores? 

¿Cuáles son los efectos de la inductancia de la 
carga sobre el rendimiento de los cicloconverti- 
dores? 

¿Cuáles son las tres disposiciones posibles para 
un controlador monofásico de voltaje de ca de 
onda completa? 

¿Cuáles son las ventajas de las técnicas de re- 
ducción armónica senoidal de los cicloconverti- 
dores? 

¿Cuáles son los requisitos de señal de compuer- 
ta de los tiristores para controladores de voltaje 
con cargas RL? f 

¿Cuáles son los efectos de las inductancias de 
alimentación y de carga? 

¿Cuáles son las condiciones del diseño en peor 
caso de dispositivos de potencia para controla- 
dores de voltaje de ca? 

¿Cuáles son las condiciones del diseño en peor 
caso de los filtros de carga para controladores 
de vollaje de ca? 
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6-2. 


6-4. 


PROBLEMAS 


. El controlador de voltaje de ca de la figura 6-1a 


se utiliza para calentar una carga resistiva R = 5 
Q el voltaje de alimentación o de entrada es V; 
= 120 V (rms), 60 Hz. El tiristor está cerrado 
durante = 125 ciclos y abierto durante m = 75 
ciclos. Determine (a) el voltaje rms de salida V,, 
(b) el factor de potencia de entrada PF y (c) las 
corrientes promedio y rms de los tiristores. 


El controlador de voltaje de ca de la figura 6-1a 
utiliza el control de abrir y cerrar para calentar 
una carga resistiva R = 4 Q el voltaje de entrada 
es V, = 208 V (rms), 60 Hz. Si la potencia de sa- 
lida deseada es P, = 3 kW, determine (a) el ci- 
clo de trabajo & y (b) el factor de potencia de 
entrada PF. 


. El controlador de voltaje monofásico de ca de 


media onda de la figura 6-2a tienc una carga rc- 
sistiva R = 5 Q voltaje de entrada es V, = 120 V 
(rms), 60 Hz. El ángulo de retraso del tiristor 7 
es @ = n/3. Determine (a) el voltaje rms de sali- 
da Vo, (b) el factor de potencia de entrada PF y 
(c) la corriente promedio dc entrada. 


El controlador de voltaje monofásico de ca de 
media onda de la figura 6-2a tiene una carga re- 
sistiva de R = 5 Q el voltaje de entrada V, = 208 
V (rms), 60 Hz. Si la potencia deseada de salida 
es P, = 2 kW, calcule (a) el ángulo de retraso a 
y (b) el factor de potencia de entrada PF. 


. El controlador de voltaje monofásico de ca de 


onda completa de la figura 6-3a tiene una carga 
resistiva R = 5 Q el voltaje de entrada es V, = 
120 V (rms), 60 Hz. Los ángulos de retraso de 
los tiristores 7; y T? son iguales: à; = a2 = a= 
27/3. Determine (a) el voltaje rms de salida Vo, 
(b) el factor de potencia de entrada PF, (c) la co- 
rriente promedio de los tiristores /4 y (d) la co- 
rriente rms de los tiristores Jp. 


. El controlador de voltaje monofásico de ca de 


onda completa de la figura 6-3a tiene una carga 
resistiva R = 1.5 Q y el voltaje de entrada es V, = 
120 V (rms), 60 Hz. Si la potencia de salida de- 
seada es P, = 7.5 kW, determine (a) los ángulos 
de retraso de los tiristores Tj y T2, (b) el voltaje 
rms de salida V,, (€) el factor de potencia de en- 
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6-8. 


6-9. 


6-10. 


6-11. 


6-12. 


rada PF, (d) la corriente promedio de los tiristo- 
res /4, (e) y la corriente rms de los tiristores fp. 


. La carga de un controlador de voltaje de ca es 


resistiva, siendo R = 1.5 Q. El voltaje de entrada 
es V, z 120 V (rms), 60 Hz. Grafique el factor 
de potencia en función del ángulo de retraso pa- 
ra controladores de media onda y de onda com- 
pleta monofásicos. 


El controlador monofásico de onda completa de 
la figura 6-6a alimenta una carga RL. El voltaje 
de entrada es V, = 120 V (rms) a 60 Hz. La car- 
ga es tal que L = 5 mH y R = 5 Q. Los ángulos 
de retraso del tiristor T, y del tiristor T2 son 
iguales, donde à = 1/3. Determine (a) el ángulo 
de conducción del tiristor Tj, 8; (b) el voltaje 
rms de salida V5; (c) la corriente rms del tiristor 
Ig; (d) la corriente rms de salida /5; (e) la co- 
rriente promedio de un tiristor /4; y (f) el factor 
de potencia de entrada PF. 

El controlador monofásico de onda completa de 
la figura 6-6a alimenta una carga RL. El voltaje 
de entrada es V, = 120 V a 60 Hz. Grafique el 
factor de potencia PF en función del ángulo de 
retraso, &, para (a) L2 5 mHy Rz 5Oy(b)R 
=50 yL=0. 

El controlador trifásico unidireccional de la fi- 
gura 6-10 alimenta una carga resistiva conecta- 
da en estrella con R = 5 Q el voltaje de entrada 
línea a línea es de 208 V (rms), 60 Hz. El ángu- 
lo de retraso es a = 1/6. Determine (a) el voltaje 
de salida de fase rms V,, (b) la potencia de en- 
trada y (c) las expresiones correspondientes al 
voltaje instantáneo de salida de la fase a. 


El controlador trifásico unidireccional de la figura 
6-7 alimenta una carga resistiva conectada en es- 
trella con R = 2.5 Q y un voltaje de entrada línea a 
línea de 208 V (rms), 60 Hz. Si la potencia de sa- 
lida deseada es P, = 12 kW, calcule (a) el ángulo 
de retraso c, (b) el voltaje de salida rms de fase 
Vo, y (c) el factor de potencia de entrada PF. 


El controlador trifásico unidireccional de la fi- 
gura 6-7 alimenta una carga resistiva conectada 
en estrella con R = 5 £ y un voltaje de entrada 
línea a línca de 208 V (rms), 60 Hz. El ángulo 


Controladores de voltaje de ca Cap. 6 


6-13, 


6-14. 


6-15. 


6-16. 


6-17, 


6-18. 


6-19, 


6-20. 


de retraso es & = 21/5. Determine (a) el voltaje 
rms de fase de salida V,, (b) el factor de poten- 
cia de entrada PF y (c) las expresiones corres- 
pondientes al voltaje instantáneo de salida de la 
fase a. 


Repita el problema 6-10 para un controlador tri- 
fásico bidireccional de la figura 6-12. 


Repita el problema 6-11 para el controlador tri- 
fásico bidireccional de la figura 6-12, 


Repita el problema 6-12 para el controlador tri- 


fásico bidireccional de la figura 6-12. 


El controlador trifásico bidireccional de la figu- 
ra 6-12 alimenta una carga conectada en estrella 
de R = 5 Q y L = 10 mH. El voltaje de entrada 
línea a línea es 208 V, 60 Hz. El ángulo de re- 
traso es à = 7/2. Grafique la corriente de línea 
para el primer ciclo después de que se haya co- 
nectado el controlador. 


Un controlador de voltaje trifásico de ca alimen- 
ta una carga resistiva conectada en estrella R = 
5 Q y un voltaje de entrada línea a línea V; = 208 
V a 60 Hz. Grafique el factor de potencia PF en 
función del ángulo de retraso « para (a) el con- 
trolador de media onda de la figura 6-7 y (b) el 
controlador de onda completa de la figura 6-12. 


El controlador trifásico bidireccional conectado 
en delta de la figura 6-15 tiene una carga resisti- 
va R = 5 Q. Si el voltaje línea a línea es V; = 
208 V, 60 Hz y el ángulo de retraso o = 7/3, de- 
termine (a) el voltaje rms de salida por fase V,, 
(b) las expresiones para las corrientes instantá- 
neas la, igh € ica; (c) la corriente rms de salida de 
fase lap y la corriente rms de salida de línea 7a; 
(d) el factor de potencia de entrada PF; y (e) la 
corriente rms de los tiristores Jp. 


El circuito de la figura 6-18 está controlado co- 
mo un cambiador de derivaciones síncrono. El 
voltaje en el primario es 208 V, 60 Hz. Los vol- 
tajes en los secundarios son V; = 120 V y V2 = 
88 V. Si la resistencia de la carga es R2 5 Q y 
el voltaje rms de la carga es 180 V, determine 
(a) los ángulos de retraso de los tiristores T; y 
Ta, (b) la corriente rms de los tiristores T y T5, 
(c) la corriente rms de los tiristores 73 y T4, y 
(d) el factor de potencia de entrada PF. 


El voltaje de entrada al cicloconvertidor mono- 
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6-21. 


6-22. 


6-23. 


6-24, 


6-25, 


6-26. 


6-27. 


6-28, 


SD PARAR PARACE LLL LT TL ZO 


fásico/monofásico de la figura 6-21a es 120 V, 
60 Hz. La resistencia de la carga es 2,5 Q y la 
inductancia de la carga es L = 40 mH. La fre- 
cuencia del voltaje de salida es 20 Hz. Si el án- 
gulo de retraso de los tiristores es a, = 21/4, 
determine (a) el voltaje rms de salida, (b) la co- 
rriente rms de cada tiristor y (c) el factor de po- 
tencia de entrada PF. 


Repita el problema 6-20 si L = 0 mH. 


Para el problema 6-20, grafique el factor de po- 
tencia en función dcl ángulo de retraso a. 


Repita el problema 6-20 para el cicloconvertidor 
trifásico/monofásico mostrado en la figura 
6-23a, L = 0 mH. 

Repita el problema 6-20 si los ángulos de retra- 
so se generan mediante la comparación de una 
señal de coseno en la frecuencia de la fuente con 
una señal de referencia senoidal a la frecuencia 
de salida, tal y como aparece en la figura 6-25. 


Para el problema 6-24, grafique el factor de la 
potencia de entrada en función del ángulo de re- 
traso. 


El controlador de voltaje monofásico de ca de 
onda completa de la figura 6-5a controla la po- 
tencia de una fuente de 208-V 60-Hz a una car- 
ga resistiva. La potencia de salida máxima 
deseada es 10 kW. Calcule (a) la especificación 
de corriente rms máxima del tiristor, (b) la espe- 
cificación de corriente promedio máxima del ti- 
ristor y (c) el voltaje pico del tiristor. 


El controlador de voltaje trifásico de ca de onda 
completa de la figura 6-12 se utiliza para con- 
trolar la potencia de una alimentación de 2300 
V 60 Hz a una carga resistiva conectada en del- 
ta. La potencia de salida máxima deseada es 100 
kW. Calcule (a) la especificación de corriente 
rms máxima de los tiristores /gw, (b) la especifi- 
cación de corriente máxima de los tiristores /AM 
y (c) el valor pico del voltaje de los tiristores Vp. 


El controlador monofásico de onda completa de 
la figura 6-6a controla la potencia a una carga 
RL, el voltaje de suministro es 208 V, 60 Hz. La 
carga es R25 Q y L = 6.5 mH. (a) Determine el 
valor rms de la corriente de la tercera armónica. 
(b) Si se conecta un capacitor a través de la car- 
ga, calcule el valor de la capacitancia para redu- 
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cir la corriente de la tercera armónica de la car- 
ga al 5% de la corriente de la carga, & = 1/3. (c) 
Utilice PSpice para graficar el voltaje de salida 
y la corriente de carga, asi como para calcular la 
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distorsión armónica total (THD) del voltaje y de 
la corriente de salida, ei factor de potencia de 
entrada (PF) con y sin el capacitor filtro de sali- 


da de la parte (b). 


Controladores de voltaje de ca 


Cap. 6 


Técnicas de conmutación de tiristores 


7-1 INTRODUCCION 


Por lo común un tiristor se activa mediante un pulso de señal de compuerta. Cuando el tiristor está 
en modo de conducción, su caída de voltaje es pequeña, entre 0.25 y 2 V, valor despreciado en es- 
te capítulo. Una vez activado el tiristor y satisfechos los requisitos de la carga, por lo general es 
necesario desactivarlo; esto significa que ha cesado la conducción directa del tiristor y que la re- 
aplicación de un voltaje positivo al ánodo no causará un flujo de corriente, sin la correspondien- 
te aplicación de la señal de compuerta. La conmutación es el proceso de desactivación de un 
tiristor, y por lo general causa la transferencia del flujo de corriente a otras partes del circuito. 
Normalmente, para llevar a cabo la desactivación en un circuito de conmutación se utilizan com- 
ponentes adicionales. Junto con el desarrollo de los tiristores, se han desarrollado muchos circuitos 
de conmutación, cuyo objetivo es reducir el proceso de desactivación de los tiristores. 

Ante la disponibilidad de los dispositivos semiconductores de potencia de alta velocidad, 
como los transistores de potencia GTO e IGBT, ahora se utilizan relativamente menos los circui- 
tos de tiristores en los convertidores de potencia. Sin embargo, los tiristores juegan un papel prin- 
cipal en las aplicaciones de alto voltaje y de alta corriente, generalmente por arriba de 500 A y de 
1 kV. Las técnicas de conmutación utilizan resonancia LC (o un circuito RLC subamortiguado) 
para obligar a la corriente y/o al voltaje de un tiristor a pasar por cero, desactivando por la tanto el 
dispositivo de potencia. 

La electrónica de potencia utiliza dispositivos semiconductores como interruptores para 
“conectar” y “desconectar” la energía hacia la carga. A menudo, en muchos circuitos electrónicos 
de potencia ocurren situaciones similares a los circuitos de conmutación. El estudio de las técni- 
cas de conmutación pone de manifiesto las formas de onda del voltaje y la corriente transitorios 
de los circuitos LC bajo varias condiciones. Esto ayuda en la comprensión del fenómeno transito- 
rio de cd bajo condiciones de interrupción o de conmutación. 
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Existen muchas técnicas para conmutar un tiristor. Sin embargo, éstas pueden ser clasifica- 
das en dos grupos muy generales: 


1. Conmutación natural 
2. Conmutación forzada 


7-2 CONMUTACION NATURAL 


Si el voltaje de la alimentación (o de la entrada) es de ca, la corriente del tiristor pasa a través de 
un cero natural, y a través del tiristor aparece un voltaje inverso. El dispositivo queda entonces 
desactivado en forma automática debido al comportamiento natural del voltaje de la alimenta- 
ción. Esto se conoce como conmutación natural o conmutación de línea. En la práctica, el tiristor 
se dispara en forma sincrónica con el cruce por cero del voltaje positivo de entrada en cada ciclo, 
a fin de suministrar un control continuo de potencia. Este tipo de conmutación se aplica a contro- 
ladores de voltaje de ca, a rectificadores controlados por fase y a cicloconvertidores. En la figura 
7-1a se muestra la disposición de circuito correspondiente a la conmutación natural, y en la figura 
7-1b aparecen las formas de onda del voltaje de corriente con un ángulo de retraso & = 0. El ángu- 
lo de retraso à se define como el ángulo existente entre el cruce por cero del voltaje de entrada y 
el instante en el cual el tiristor se dispara. 


Va = Vm sen ot 


(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 7-1 Tiristor con conmutación natural. 


7-3 CONMUTACION FORZADA 


En algunos circuitos de tiristor, el voltaje de entrada es de cd, para desactivar al tiristor, la corrien- 
te en sentido directo del tiristor se obliga a pasar por cero utilizando un circuito adicional conoci- 
do como circuito de conmutación. Esta técnica se conoce como conmutación forzada y por lo 
común se aplica en los convertidores de cd a cd (pulsadores) y en convertidores de cd a ca (inver- 
sores). La conmutación forzada de un tiristor se puede lograr de siete maneras diferentes, que pue- 
den clasificarse como: 


1. Autoconmutación 
2. Conmutación por impulso 
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3. Conmutación por pulso resonante 
4. Conmutación complementaria 

5. Conmutación por pulso externo 
6. Conmutación del lado de la carga 
7. Conmutación del lado de la línea 


Esta clasificación de las conmutaciones forzadas se basa en la disposición de los componen- 
tes del circuito de conmutación y en la forma en que la corriente de un tiristor se fuerza a cero. El 
circuito de conmutación está formado por lo general de un capacitor, un inductor y uno o más ti- 
ristores y/o diodos. 


7-3.1 Autoconmutación 


En este tipo de conmutación, el tiristor es desactivado debido a las características naturales del 
circuito. Veamos el circuito en la figura 7-2a, con la hipótesis de que el capacitor está inicialmen- 
te sin carga. Cuando se activa el tiristor T1, la corriente de carga del capacitor i está dada por 
T _,d 11. 
Ves +00= LG + Sidi ule =0) (7-1) 
Con condiciones iniciales vc(/ = 0) = 0 e ¿(í = 0) = 0, la solución de la ecuación (7-1) (que se dedu- 
ce en el apéndice D, sección D.3) da la corriente de carga i como 


i(t) = V, ME sen w, t (7-2) 


y el voltaje del capacitor como 
u(t) = V,(1 — cos Wnt) (7-3) 


donde 6, = 1/VLC. Después del tiempo ¢ = fo = TLC, la corriente de carga se convierte en cero y 
el tiristor T1 se interrumpe por sí mismo. Una vez que el tiristor T1 es disparado, existe un retraso 
de to segundos antes de que Tı sea desactivado, por lo que fp puede llamarse el tiempo de conmu- 
tación del circuito. Este método de desactivación de un tiristor se conoce como autoconmutación 
y se dice que el tiristor T, está autoconmutado. Cuando la corriente del circuito se abate hasta ce- 
ro, el capacitor se carga hasta 2V,. Las formas de onda se muestran en la figura 7-2b. 


(t) 


Wmt 


I 9—71 
n 
(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 7-2 Circuito de autoconmutación. 
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Wmt 


Wt 


-Vo ar 


(a) Circuito ib) Formas de onda 


Figura 7-3 Circuito de autoconmutación. 


En la figura 7-3a aparece un circuito típico en el que el capacitor tiene un voltaje inicial de 
—Vo. Cuando se dispara el tiristor 71, la corriente que fluirá a través del circuito está dada por 


di if. "c 
Lo+a] idt+ v= 0) =0 (7-4) 
Con un voltaje inicial v.(¢ = 0) = —Vo e i(t = 0) = 0, la ecuación (7-4) da la corriente del capacitor 
como í 
C 
iss sut (1-5) 
y el voltaje del capacitor como 
v(t) = — Vo COS Mt (7-6) 


Después del tiempo t = t, = to = t/NLC, la corriente se convierte en cero y el voltaje del capacitor 
se invierte a Vo. t, se conoce como el tiempo de inversión. Las formas de onda se muestran en la 
figura 7-3b. 


Ejemplo 7-1 


En la figura 7-4 aparece un circuito de tiristor. Si el tiristor T1 se conecta en ¢ = 0, determine el 
tiempo de conducción del tiristor T1 y el voltaje del capacitor después de haberse desconectado. 
Los parámetros del circuito son L = 10 uH, C = 50 uF y V, = 200 V. El inductor conduce una co- 
rriente inicial /,, = 250 A. 

Solución La corriente del capacitor está dada como 


did Eos 
L5 ej idt*vt-9- v, 


Figura 7-4 Circuito de tiristor auto- 
conmutado. 
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Wml 


Wml Figura 7-5 Formas de onda de la 
corriente y del voltaje. 


con una corriente inicial i(t = 0) = Jm y ve(t = 0) = Vo = V,. La corriente y el voltaje del capacitor 
(del apéndice D, sección D.3) son 


KO = Im COS et 


L 
ut) = Im Dun Omt + V, 


En ¢ = to = 0.5 x miLC, el período de conmutación termina y el voltaje del capacitor se convierte 


en 
L 
Ve = Vs + In Je 


V, + AV (7-7) 


vt ze to) 


donde AV es el sobrevoltaje del capacitor y depende de la corriente inicial del inductor, Im, que 
es, en la mayoría de los casos, la corriente de carga. La figura 7-4 muestra un circuito equivalen- 
te típico durante el proceso de conmutación. Para C = 50uF, L = 10 pH, V, = 200 V e Im = 250 
A, AV = 111.8 V, V, = 200 + 111.8 = 311.8 V, y tọ = 35.12 us. Las formas de onda de la corrien- 
te y del voltaje se muestran en la figura 7-5, 


7-3.2 Conmutación por impulso 


En la figura 7-6 se muestra un circuito conmutado por impulso. Se supone que el capacitor está 
cargado inicialmente a un voltaje de -Vo con la polaridad que se muestra. 

Supongamos que el tiristor T; está inicialmente conduciendo y tiene una corriente de carga 
Im. Cuando se dispara el tiristor auxiliar T3, el tiristor T1 queda con polarización inversa, debido al 
voltaje del capacitor, y Tı se desactiva. La corriente a través del tiristor T, dejará de fluir y el ca- 
pacitor conducirá la corriente de carga. El capacitor se descargará desde —Vo hasta cero y a conti- 


Figura 7-6 Circuito conmutado por 
impulso. 
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nuación cargará al voltaje de cd de entrada V,, cuando la corriente del capacitor pase por cero y el 
tiristor 7? se desactive. La inversión de carga del capacitor desde Vo(=V;) hasta -Vo ocurre enton- 
ces al disparar el tiristor T3. El tiristor 73 es autoconmutado en forma similar al circuito de la figu- 
ra 7-3. 

El circuito equivalente durante el período de conmutación aparece en la figura 7-7a. Los 
voltajes del tiristor y del capacitor se muestran en la figura 7-7b. El tiempo requerido para que se 
descargue el capacitor desde —Vo hasta cero se conoce como tiempo de desactivación del circuito 
tofe y debe ser mayor que él tiempo de desactivación del tiristor tg. fore también se conoce como 
tiempo disponible de desactivación. El tiempo de descarga dependerá de la corriente de la carga; 
suponiendo una corriente de carga constante Fm, for está dado por 


$ = 1 totr = Ito 
é Vo= GJ, Indi = 70 
es decir 
Voc 
to = T (7-8) 


Dado que se aplica un voltaje inverso de Vo a través del tiristor Tı inmediatamente después 
del disparo del tiristor 72, esto se conoce como conmutación por voltaje. Debido a la utilización 
del tiristor auxiliar Tz, este tipo de conmutación también se conoce como conmutación auxiliar. 
El tiristor Tı a veces se denomina tiristor principal porque conduce la corriente de carga. 

Se puede observar de la ecuación (7-8) que el tiempo de desactivación del circuito, tor, es 
inversamente proporcional a la corriente de carga; así, para una carga muy pequefia (o una co- 
rriente de carga baja) el tiempo de desactivación será muy grande, y para una corriente de carga 
alta el tiempo de desactivación será pequeño. En un circuito ideal de conmutación, el tiempo de 
desactivación deberá ser independiente de la corriente de carga, a fin de garantizar la conmutación 
del tiristor 71. La descarga del capacitor se puede acelerar conectando un diodo D, y un inductor 
Li a través del tiristor principal, tal y como se muestra en la figura 7-8; esto queda ilustrado en el 
ejemplo 7-3. 


Voltaje del capacitor 
t 


(a) Circuito (b) Formas de onda 
Figura 7-7 Circuito equivalente y formas de onda. 
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Figura 7-8 Circuito conmutado por 
impulso con recarga acelerada. 


Ejemplo 7-2 


Un circuito de tiristor conmutado por impulso aparece en la figura 7-9. Determine el tiempo dis- 
ponible de desactiVación del circuito si V, 2200 V, RZ 100, CZ S iF y Vo=V,. 

Solución El circuito equivalente durante el período de conmutación se muestra en la figura 
7-10, El voltaje a través del capacitor de conmutación está dado por 


ie i dt + v(t = 0) 
V, =u, + Ri 


La solución a estas ecuaciones con un voltaje inicial v.(¢ = 0) = -Vo = -V; da el voltaje del capa- 
citor como 
u(t) = V1 — 2e "RO) 


El tiempo de desactivación forr, que se puede determinar si se satisface la condición v(t = fog) = 
0 se resuelve de la siguiente forma 


fog = RC In(2) 
Para R= 10 Qy Cz 5 UF, fog = 34.7 ys. 


Figura 7-9 Circuito conmutado por 
impulso con carga resistiva. 


Figura 7-10 Circuito equivalente 
para el ejemplo 7-2. 
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Ejemplo 7-3 


El circuito de conmutación de la figura 7-8 tiene una capacitancia C = 20 hF y un inductor de 
descarga Ly = 25 pH. El voltaje inicial del capacitor es igual al voltaje de entrada; es decir, Vo = 
V; = 200 V. Si la corriente de carga /,, varía entre 50 y 200 A, determine las variaciones del 
tiempo de desactivación del circuito, toff 

Solución El circuito equivalente durante el período de conmutación aparece en la figura 7-11. 
Las ecuaciones correspondientes son 


im 
| 
"LE. fidi wa 20 


di di, 

a at 

Las condiciones iniciales i,(t = 0) = Im y vet = 0) = -Vo = -V;. Las soluciones a estas ecuaciones 
dan la corriente del capacitor (del apéndice D, sección D.3) como 


= -Li 


C 
i(t) = Vg ye sen wf + L4 COS wit 


E] voltaje a través del capacitor queda expresado como 


vt) = In vz sen wf — Vo COS wit (7-9) 


donde @ = 1/VL\C. El tiempo de desactivación disponible o tiempo de desactivación del circuito 
se obtiene de la condición v(t = fog) = 0 y se resuelve 


Vao JC 
tor = WCL, tan”! (fe VS) (7-10) 


Para C = 20 uF, L1 = 25 WH, Vo = 200 V e Im = 50 A, forr = 29.0 ps. Para C = 20 uF, L1 = 25 uH, 
Vo = 200 V e Im = 100 A, tor = 23.7 us. Para C = 20 uF, Li = 25 uH, Vo = 200 V € Im = 200 A, 
tor = 16.3 us. 


Nota. Conforme aumenta la corriente de carga desde 50 A hasta 200 A, el tiempo de desac- 
tivación se reduce desde 29 us hasta 16.3 us. La utilización de un diodo adicional hace que el 
tiempo de desactivado dependa menos de la carga. 


7-3.3 Conmutación por pulso resonante 


La conmutación por pulso resonante se puede explicar mediante la figura 7-12a. En la figura 
7-12b se muestran las formas de onda para la corriente y el voltaje del capacitor. El capacitor se 
carga inicialmente con la polaridad como se muestra estando el tiristor T} en modo de conduc- 
ción, con una corriente de carga /,,. 

Cuando se dispara el tiristor de conmutación T2, se forma un circuito resonante constituido 
por L, C, Ti y T2. Se puede deducir la corriente resonante como 


C. 
Vo ue SIN ejt 


dp Sin csl 


i(t) 
(7-11) 
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Carga 


Figura 7-11 Circuito equivalente para el ejemplo 7-3. 


y el voltaje del capacitor es 


v(f) = — Vo cos Ont (7-12) 


donde /, es el valor pico permisible de la corriente de resonancia. 

Debido a la corriente de resonancia, la corriente en sentido directo del tiristor 7; se reduce a 
cero en f = f, cuando la corriente de resonancia se iguala con la corriente de carga /,. El tiempo t1 
debe satisfacer la condición i(t = 11) = Im en la ecuación (7-11), y se determina como 


f, = VLC sen”! (e 4 (7-13) 


El valor correspondiente del voltaje del capacitor es 
vet = t) = —Vi = — Vo COS osi (7-14) 


La corriente a través del tiristor T4 dejará de fluir y el capacitor se volverá a cargar a una ve- 
locidad determinada por la corriente de carga J. El capacitor se descargará desde -V hasta cero y 
su voltaje empezará a elevarse hasta el voltaje en cd de la fuente V;, en cuyo momento empezará a 
conducir el diodo D,, y tendrá lugar una situación similar a la del circuito de la figura 7-4, con un 
tiempo igual a tp. Esto se muestra en la figura 7-12b. La energía almacenada en el inductor L debi- 
do a la corriente de pico de la carga /m se transfiere al capacitor, haciendo que se sobrecargue, y el 
voltaje del capacitor Vo puede calcularse a partir de la ecuación (7-7). El voltaje del capacitor se 
invierte desde V¿(=Vo) hasta —V, mediante el disparo de T3. T3 está autoconmutado en forma simi- 


(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 7-12 Conmutación de pulso resonante. 
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lar al circuito de la figura 7-3. Este circuito puede no ser estable debido a la acumulación de ener- 
gía en el capacitor de conmutación, 

El circuito equivalente para el período de carga es similar al de la figura 7-7a. De la ecua- 
ción (7-8), el tiempo de desactivación del circuito es 


cv, 


Lon = T, (7-15) 


Definamos un parámetro x que es la relación entre la corriente de pico resonante 7, y la corriente 


de pico de carga /m. Entonces 
wb Yo, ¡€ 
O T, y (7-16) 


Para reducir hasta cero la corriente hacia adelante de Ty, el valor de x debe ser mayor que 
1.0 En la práctica, se seleccionan los valores de L y C de tal forma que x = 1.5. El valor de 4 en la 
ecuación (7-13) es por lo general pequeño, y V1 = Vo. El valor de tofr obtenido a partir de la ecua- 
ción (7-15) deberá aproximarse al obtenido a partir de la ecuación (7-8). En el tiempo £5, la co- 
rriente del capacitor baja hasta la corriente de carga Im. Durante el tiempo te, se descarga el 
capacitor C y se recarga hasta el voltaje de alimentación V,. Durante el tiempo to, la energía alma- 
cenada en el inductor L es devuelta al capacitor C, haciendo que se sobrecargue el capacitor con 
respecto al voltaje de alimentación V,. 

Debido al uso de un pulso resonante de corriente para reducir la cd del tiristor Tj hasta cero, 
este tipo de conmutación también se conoce como conmutación por corriente. Se puede observar 
de la ecuación (7-15) que el tiempo de desactivación del circuito to; también es dependiente de la 
. corriente de la carga. La descarga del voltaje del capacitor se puede acelerar, conectando el diodo 
Dy tal y como se muestra en la figura 7-13a. Sin embargo, una vez reducida a cero la corriente del 
tiristor 71, el voltaje inverso que aparece a través de T; es la caída directa del voltaje del diodo D», 
que es pequeña. Esto reduce la velocidad de recuperación del tiristor y hace necesario un tiempo 
de polarización inversa más largo de no existir el diodo D». La corriente del capacitor ¿¿(t) y del 
voltaje del capacitor v,(f) se muestran en la figura 7-13b. 


Ejemplo 7-4* 


El circuito de conmutación por pulso resonante de la figura 7-12a tiene una capacitancia C = 30 
HF y una inductancia L = 4 uH. El voltaje inicial del capacitor es Vp = 200 V. Determine el tiem- 
po de desactivación del circuito tr si la corriente de carga Fm es (a) 250 A y (b) 50 A. 

Solución (a) /,, = 250 A. A partir de la ecuación (7-13), 


4 
n = VEX Tsen (259 JF) = 5.192 ys 


200 
1 
Om = == = 91,287.1 rad/s Oat) = 0.474 rad 
VLC 1 | 
De la ecuación (7-14), Vı = 200 cos(0.474 rad) = 177.95 V, y de la ecuación (7-15), 
fgg = 30 X Pe 21.35 ps 


250 


248 Técnicas de conmutación de tiristores Cap. 7 


(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 7-13 Conmutación de pulso resonante con diodo acelerador. 


(b) 14, =50 A. 


4 
n = VEX T sen! (22. VF) = 1.0014 us 


1 
On = VIO = 91,287.1 rad/s y @»t; = 0.0914 rad 
-V, = -200 cos(0.0914 rad) = —199.16 V 
199.16 
tor = 30 x "UR 119.5 us 


Ejemplo 7-5* 


Repita el ejemplo 7-4 si se conecta un diodo D? en paralelo inverso a través del tiristor T; como 
se muestra en la figura 7-13a. 

Solución (a) /m = 250 A. Cuando se dispara el tiristor 75, fluye un pulso resonante de corriente 
a través del capacitor y la corriente directa al tiristor T; se reduce a cero en el tiempo t = 4 = 
5.192 ps. La corriente del capacitor 4(/) en ese tiempo es igual a la corriente de carga Im = 250 
A. Después de que la corriente de T, se ha reducido a cero, continúa la oscilación resonante a 
través del diodo D; hasta que la corriente resonante se reduce al nivel de la corriente de carga en 
el tiempo 4. Esto aparece en la figura 7-13b. 


h = y VLC — t = 4 VÀ X 30 — 5.192 = 29.22 us 
@m = 91,287.1 rad/s y Wml = 2.667 rad 
De la ecuación (7-14), el voltaje del capacitor en t = t? es 
u(t = t) = V; = -200 cos(2.667 rad) = 177.9 V 
El nempo de polarización inverso del tiristor 71 es 


fog = ty — t = 29.22 — 5.192 = 24.03 us 


(b) Im = 50 A. 
t, = 1.0014 us 
bh = AVEC — t = «v4 x 30 — 1.0014 = 33.41 ys 
Um = 91,287.1 rad/s y «yf; = 3.05 rad 
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El voltaje del capacitor en t = t? es 
vet = t2) = V; = —200 cos(3.05 rad) = 199.1 V 
El tiempo de polarización inverso del tiristor T, es 
tor = ty — fj = 33.41 — 1.0014 = 3241 us 


Nota. Se puede observar al comparar los tiempos de polarización inversa con los del ejem- 
plo 7-4 que la adición de un diodo hace a tg menos dependiente de las variaciones de la corriente 
de carga. Sin embargo, para una corriente de carga más alta (por ejemplo Zm = 250 A), fos del 
ejemplo 7-4 es menor que el correspondiente al del ejemplo 7-5. 


7-3.4 Conmutación complementaria 


La conmutación complementaria se utiliza para transferir corriente entre dos cargas; una disposi- 
ción como ésta aparece en la figura 7-14, El disparo de un tiristor conmuta a otro, 

Cuando se dispara el tiristor T1, la carga con R; se conecta al voltaje de alimentación, Vs, y 
al mismo tiempo se carga el capacitor C hasta V; a través de la otra carga con R2. La polaridad del 
capacitor C es como la que aparece en la figura 7-14. Cuando se conecta el tiristor T5, el capacitor 
queda colocado a través del tiristor T; y la carga con R» se conecta al voltaje de alimentación, Vs. 
T; adquiere polarización inversa y se desactiva mediante la conmutación por impulso. Una vez 
desactivado el tiristor T1, el voltaje del capacitor se invierte a —V, a través de R1, T» y la alimenta- 
ción. Si el tiristor 71 se vuelve a disparar, el tiristor 7? se desactiva y el ciclo se repite. Por lo ge- 
neral, los dos tiristores conducen con iguales intervalos de tiempo. Las formas de onda de los 
voltajes y las corrientes aparecen en la figura 7-15 para Ry = R2 = R. Dado que cada tiristor sé des- 
conecta debido a la conmutación por impulso, este tipo de conmutación a veces se conoce como 
conmutación complementaria por impulso. 


Ejemplo 7-6 


El circuito de la figura 7-14 tiene resistencias de carga R1 = R2 = R = 5 Q, una capacitancia C = 
10 uF y el voltaje de la alimentación, V, = 100 V. Determine el tiempo de desactivación del cir- 
Cuito, loff > 

Solución Si suponemos que el capacitor está cargado al voltaje de alimentación V; en la con- 
mutación anterior de un tiristor complementario, el circuito equivalente durante el período de 
conmutación es similar al de la figura 7-10. La corriente a través del capacitor está dada por 


V 5) idt + vt = 0) + Ri 


Figura 7-14 Circuito de conmuta- 
ción complementaria. 
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-V þh — 


Figura 7-15 Formas de onda para el circuito de la figura 7-14. 


Con ve(t = 0) = -Vo = —V,, la solución de esta ecuación da la corriente del capacitor ¿ como 


i(t) = Hes eg RC 


EI voltaje del capacitor se obtiene como 
v(t) = V,(1 — 2e-"RC) 


El tiempo de desactivación for se puede determinar si se satisface la condición v; (£ = fj) = 0 y se 
resuelve como 


tog = RC In(2) 
Para R =5 Qy C= 10 UF, tott 34.7 ps. 


7-3.5 Conmutación por pulso externo 


Para desactivar un tiristor que está conduciendo, se utiliza un pulso de corriente que se obtiene de 
un voltaje externo. En la figura 7-16 se muestra un circuito de tiristor mediante la conmutación 
por pulso externo y dos fuentes de alimentación. V; es el voltaje de la alimentación principal y V 
es el voltaje de la fuente auxiliar. li 

Si se dispara el tiristor T5, el capacitor se cargará a partir de la fuente auxiliar. Suponiendo 
que inicialmente el capacitor no estaba cargado, un pulso resonante de corriente de pico VNCIL, 
similar al circuito de la figura 7-2, fluirá a través de T5, y el capacitor se cargará hasta 2V. Si el ti- 
ristor T; está conduciendo y se aplica una corriente de carga a partir de la fuente principal V,, el 
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yh hi etch iia EE Da A A — À—À——— ———— 


Figura 7-16 Conmutación por pulso 
externo, 


disparo del tiristor Tz aplicará un voltaje inverso V; — 2V a través del tiristor Tj; y T se desactiva- 
rá. Una vez desactivado el tiristor 71, el capacitor se descargará a través de la carga a una veloci- 
dad determinada por la magnitud de la corriente de carga, fm. 


7-3.6 Conmutación del lado de la carga 


En la conmutación del lado de la carga, la carga forma un circuito en serie con el capacitor; la 
descarga y recarga del capacitor se efectúan a través de la carga. El rendimiento de los circuitos 
de conmutación del lado de la carga depende de la carga y los circuitos de conmutación no pueden 
probarse sin conectar la carga. Las figuras 7-6, 7-8, 7-12 y 7-13 son ejemplos de conmutación del 
lado de carga. 


7-3.7 Conmutación del lado de la linea 


En este tipo de conmutación, la descarga y recarga del capacitor no se llevan a cabo a través de la 
carga, por lo que el circuito de conmutación se puede probar sin conectarla. La figura 7-17a mues- 
tra un circuito como éstos, 

Cuando se dispara el tiristor T2, el capacitor C se carga hasta 2V, y T2 se autoconmuta, 
en forma similar al circuito de la figura 7-2. El tiristor T4 se dispara para invertir el voltaje 


Figura 7-17 Circuito conmutado del 
tb) lado de línea. 
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del capacitor hasta -2V, y 73 también queda autoconmutado. Si suponemos que el tiristor Tı 
está conduciendo y lleva una corriente de carga Im, el tiristor Tz se dispara para desactivar 
Tı. El disparo del tiristor Tz dará polarización directa al diodo Dm y aplicará un voltaje in- 
verso de 2V, a través de T1; T1 se desactivará. La descarga y la recarga del capacitor se efec- 
tuarán a través de la alimentación. Para probar el circuito de conmutación no se requiere de 
la conexión de la carga. 

El inductor L Heva la corriente de carga /m; el circuito equivalente durante el período de 
conmutación aparece en la figura 7-18. La corriente del capacitor se expresa (a partir del apéndice 
D) como 

di 1 


VESTI [| idt + vt = 0) (7-17) 


C! 
con condiciones iniciales i(t = 0) = Im y v(t = 0) = 22V,. La solución de la ecuación (7-17) da la 
corriente y el voltaje del capacitor como 


C 
i(t) = In cos wmt + 3V, T SEN ot (7-18) 
y 
E 
v. (f) = In VG sen Ont = 3V, cos amt + Vs" (7-19) 
donde 
crn ae 
m ‘LC 


El tiempo de desactivación del circuito, tore, se obtiene de la condición v¢(t = torf) = 0 de la ecua- 
ción (7-19), y después de simplificar se resuelve como 


tor = WLC (tan 3x — sen”! vun (7-20) 


donde 


fe 
ao > E (7-21) 


El tiempo de conducción del tiristor 72, que se puede determinar a partir de la condición ¿(t = tı) = 
0 en la ecuación (7-18), está dado por 


= 1 
n = VEC un Z} = VEC (s - tan" =) (7-22) 
3x 3x 
L it) 
* UE E + 
2N, 
Vs + velt) 


Figura 7-18 Circuito equivalente 
——— durante el período de conmutación. 


Sec. 7-3 Conmutación forzada 253 


Bajo condiciones de no carga, /m = 0 y x es infinito. La ecuación (7-19) da el valor de loff como 
top = VLC cos! 4 = 1.231VLC 


tj = aVLC (7-23) 


Nota. Silm=Oy t= "VLC, el voltaje del capacitor de la ecuación (7-19) se convierte en 
v(t = t1) = Vo = AV; y habrá una elevación continua del voltaje del capacitor. A fin de limitar la 
Sobrecarga del capacitor, por lo comün el inductor L se reemplaza por un transformador de recu- 
peración de energía con un diodo, tal y como se muestra en la figura 7-17b. 


7-4 DISENO DE CIRCUITOS DE CONMUTACION 


El disefio de circuitos de conmutación requiere de la determinación de los valores del capacitor C 
y del inductor L. Para el circuito de conmutación por impulso de la figura 7-6, se calcula el valor 
del capacitor C a partir de la ecuación (7-8), y el inductor inversor L, se determina a partir de la 
corriente de pico inversa máxima permisible de la ecuación (7-5). En el caso del circuito de la fi- 
gura 7-8, seleccionando ya sea C o L1, se puede satisfacer el requisito de tiempo de desactivación 
fore de la ecuación (7-10). 

Para el circuito de conmutación por pulso resonante de la figura 7-12, se pueden calcular los 
valores de L y de C a parur de las ecuaciones (7-15) y (7-16). En las ecuaciones (7-14) y (7-15) Vo 
y V1 también dependen de £ y de C al igual que en la ecuación (7-7). 


Ejemplo 7-7 


Para el circuito conmutado por impulso de la figura 7-6, determine los valores del capacitor C y 
del inductor inversor L, si el voltaje de alimentación Vs = 200 V, la corriente de carga fm = 100 A, 
el tiempo de desactivación fog = 20pts y la corriente de inversión pico está limitada a 140% de Im- 
Solución Vo = V, = 200 V. De la ecuación (7-8), C = 100 x 20/200 = 10uF. De la ecuación 
(7-5), la corriente de pico resonante es 1.4 x 100 = 140 = V, NCIL, = 200V10/L,, lo que da L, = 
20.4 uH. 


Ejemplo 7-8 


Para el circuito de conmutación resonante de la figura 7-13, determine los valores óptimos de C 
y de L de tal forma que ocurran pérdidas de energía mínimas durante el período de conmutación 
Si Im = 350 A, Vo = 200 V y tyr = 20 ps. 

Solución  Sustituyendo la ecuación (7-16) en la ecuación (7-13), el tiempo requerido para que 
la corriente del capacitor se eleve al nivel de la corriente pico de carga Im está dado por 


t, = VLCsen^! i (7-24) 


donde x = Ip/lm = (Vo/lm)VC.L. A partir de la figura 7-13b, el tiempo disponible de polarización 
inversa o el tiempo de desactivación toff es 
1 
ITR NHST VLC — 2t, = VLC (x — 2sen”! =) (7-25) 


De la ecuación (7-11), la corriente de pico resonante es 


a 
b= Vo VÍ (7-26) 
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Definamos una función F(x) tal que 


Lor zs 
Fí(x)--—X—-q-—2sin'!- 7-27) 
(9 7 VLE x ! 
La energía de conmutación se puede expresar como 
W = 0.5CV} = 0.5177 (7-28) 


Sustituyendo el valor de 1, de la ecuación (7-26) obtenemos 
W = 0.5 VLC Vol, 
Sustituyendo el valor de VLC de la ecuación (7-27) tenemos 


W = 0.5Volg 2 = 0.5VoxIg VLC (7-29) 
Fi) 


Definamos otra función F2(x) tal que 


W___x _ x 
Volmtor  2F(Q 24m — 2sen(/x)] (7-30) 


Fx) = 


Se puede demostrar matemáticamente o mediante la graficación de F2(x) en función de x, que 
F(x) se hace mínima cuando x = 1.5. La tabla 7-1 muestra los valores de F(x) en función de x. 
Para x = 1.5, la tabla 7-1 da F¡(x) = 1.6821375 y Fa(x) = 0.4458613. 


TABLA 7-1 Fax) en función de x 
x F2(x) F(x) 


1.2 0.5122202 1.1713712 
13 0.4688672 1.3863201 
1.4 0.4515002  1.5384548 
1.5 0.4458613 1.6821375 
1.6 0.4465956 1/7913298 
1.7 0.4512053 1.8838431 
1.8 0.4583579 1.9635311 


Sustituyendo x = 1.5 en las ecuaciones (7-25) y (7-16), obtenemos 


tog = 1.682VLC 


is-¥ VF 


Resolviendo las ecuaciones anteriores, los valores óptimos de L y de C son 


tor Vi 

L = 0.398 32 (7-31) 
tort! m 

C = 08917 272 (7-32) 

0 

Para /4 = 350 A, Vo = 200 V y tog = 20 us 
200 
L = 0.398 X 20 X 355 = 6.4 4H 
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" 350 — 
C = 0.8917 x 20 x 555 = 31.2 uF 


Nota. Debido al diodo de marcha libre a través de la carga tal y como se observa en las fi- 
guras 7-12a y 7-13a, el capacitor se sobrecargará por la energía almacenada en el inductor L. El 
voltaje del capacitor Vo, que dependerá de los valores de L y de C, se puede determinar a partir de 
la ecuación (7-7). En este caso, las ecuaciones (7-31) y (7-32) deberán ser resueltas para los valo- 
res de L y de C. 


Ejemplo 7-9 


Un diodo de marcha libre se conecta a través de la salida tal y como se muestra en la figura 
7-12a y el capacitor se sobrecarga debido a la energía almacenada en el inductor L. Determine 
los valores de L y de C. Los datos son: V, = 200 V, Zm = 350 A, tore = 20 us y x = 1.5. 

Solución  Sustituyendo la ecuación (7-7) en la ecuación (7-16) obtenemos que x = (VJLNCIL 
+ 1. Sustituyendo las ecuaciones (7-7), (7-13) y (7-14) en la ecuación (7-15) obtenemos 


lar = [5€ + vic | cos (sin B 


m 


Los valores de C y de L pueden determinarse a partir de estas dos ecuaciones para valores cono- 
cidos de x y de for. Los resultados son L = 20.4 uH. y C = 15.65 uF. 


Ejemplo 7-10 


Repita el ejemplo 7-9 para el circuito en la figura 7-13. 

Solución De la ecuación (7-25), for = VLC [n - 2 sen (1/x)]. De las ecuaciones (7-7) y (7-16), 
x = (Vellm)VC/L + 1. Los valores de L y de C se determinan a partir de estas dos ecuaciones para 
valores conocidos de x y de fof como C = 10.4 pF y L = 13.59 pH. 


7-5 MODELO SPICE DEL TIRISTOR DE CD 


Un tiristor dc cd sc pucde modclar mediante un diodo y un interruptor controlado por voltaje, tal y 
como se muestra en la figura 7-19. El interruptor está controlado por el voltaje de la compuerta vy. 
Los parámetros del diodo se pueden ajustar para dar la caída de voltaje requerida y el tiempo de 
recuperación inversa del tiristor. Supongamos que los parámetros del modelo PSpice del diodo 
son IS=1E-25, BV=1000V, y los parámetros del interruptor son RON=0.1, ROFF=10E+6, 
VON=10V, VOFF=5V. 


Anodo 3 G 
Sr 
A Dr K 
Compuerta = o-oo DES Vg [5 
(b) 
3 Cátodo 4 
2 (c) 
ta) (b) 


Figura 7-19 Modelo SPice del tiristor de cd. 
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Este modelo pucde utilizarse como subcircuito. La definición de subcircuito correspondien- 


te al modelo DCSCR del tiristor de cd puede describirse como sigue: 


* Subcircuit for dc thyristor model 


.SUBCKTDCSCR 1 2 3 4 

x model anode cathode +control -control 

X name voltage voltage 

DT 5 2 DMOD ; Switch diode 

ST 1 5 3 4 SMOD ; Switch 

„MODEL DMOD D(IS-1E-25 BV-1000V) ; Diode model parameters 
.MODEL SMOD VSWITCH (RON-0.1 ROFF=10E+6 VON=10V VOFF=5V) 

.ENDS DCSCR ; Ends subcircuit definition 


Ejemplo 7-11 


Los parámetros del circuito de conmutación por pulso resonante de la figura 7-13a son: voltaje 
de alimentación V, = 200 V, capacitor de conmutación C = 31.2 uF, inductancia de conmutación 
L = 6.4 uH, resistencia de la carga Rm = 0.5 Q, e inductancia de la carga Lm = 5 mH. Si el tiristor 
está modelado mediante el circuito de la figura 7-19, utilice PSpice para graficar (a) el voltaje 
del capacitor ve, (b) la corriente del capacitor ¿¿ y (c) la corriente de carga ij. La frecuencia de in- 
terrupción es fe = 1 kHz y el tiempo activo del tiristor 7; es 40%. 

Solución El circuito de conmutación por pulso resonante para la simulación PSpice aparece en 
la figura 7-20a. Los voltajes de control V¿1, Vga y Vga para los tiristores se muestran en la figura 


7-20b. La lista del archivo de circuito es como sigue: 


Example 7-11 


Resonant Pulse Chopper 


vs 1 0 DC 200v 

Vgl 7 9 PULSE (OV 100V 0 ius 1US 0.4MS 1MS) 
Vg2 8 0 PULSE (0V 100v 0.4MS  1US ius 0.6MS 1MS) 
Vg3 9 0 PULSE (0V 100Y 0 1US 1US 0.2MS 1MS) 
Rgl I 0 10MEG 

Rg2 8 0 10MEG 

Rg3 9 0 10MEG 

cs 10 11 0.1UF 

RS 1 4 750 

Cc 1 2 31.2UF ic=200V ; With initial capacitor voltage 

L 2 3 6.4UH 

Di 4 1 DMOD 

DM 0 4 DMOD 

. MODEL DMOD D (IS=1E-25 BV=1000V) ;Diode model parameters 

RM 4 5 0::5 

LM 5 6 5. OMH 

VX [3 0 Dc OV ; Measures load current 

VY 1 10 be OV ; Measures current of Tl 


X Subcircuit calls for DC thyristor model 


e 


xT1 10 4 7 0 DCSCR ; Thyristor T1 
XT2 3 4 8 0 DCSCR ; Thyristor T2 
XT3 1 3 9 0 DCSCR ; Thyristor T3 
* Subcircuit DCSCR which is missing must be inserted 
. TRAN 0.5US 3MS 1.5MS 0.5US ; Transient analysis 
- PROBE ; Graphics postprocessor 
«options abstol 1.00u reltol = .01 vntol = 0.1 ITL5=20000 
. END 
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ger a LE  ILZZ 


(a) Pulsador de pulso resonante 


Vgt 
2 Para T; 
100 V 
0 0.4 ms 1 ms t 
t 
Vg2 i 
t 


t 
1 
1 
D 
n 


0 0.4 ms 1ms t 


Para T3 


0 0.2 ms 1ms t 


(b) Voltajes de compuerta 


Figura 7-20 Circuito de conmutación de pulso resonante para la simulación PSpice. 


Las gráficas de PSpice se muestran en la figura 7-21, donde I(VX) = corriente de carga, I(C) 
= corriente del capacitor y V(1, 2) = voltaje del capacitor. De la figura 7-21, el tiempo disponible 
de desactivación es fort = 2441.4 — 2402.1 = 39.3 us a una corriente de carga Im = 49.474 A. Debe 
observarse que la corriente instantánea de carga I(VX) no ha llegado a la condición de régimen 
permanente. 
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Fxanple 7-11 Resonant Pulse Chopper 
Date/Time run: 07/17/92 16: 42: 48 Temperature: 27.0 


400A 


H 1 (Vx) 


= 40210, 
C2 = 2,4414m, 
dif=_-39.272u 


Figura 7-21 Graficas de PSpice para el ejemplo 7-11. 


7-6 CAPACITORES DE CONMUTACIÓN 


Si las frecuencias de interrupción son menores de 1 kHz, el tiempo de conmutación del tiristor se 
puede considerar corto en comparación con el período de conmutación. Aunque la corriente de pi- 
co a través del capacitor es alta, la corriente promedio puede resultar relativamente baja. Si las 
frecuencias de conmutación están por arriba de 5 kHz, el capacitor conduce corriente en una parte 
significativa del período de conmutación y el capacitor deberá por lo tanto seleccionarse para una 
especificación continua de corriente, 

En la selección de un capacitor de conmutación, deberán de satisfacerse las especificaciones 
de corriente de pico, rms y promedio, así como de voltaje de pico a pico. 


RESUMEN 


En este capítulo vimos que un tiristor en conducción se puede desactivar mediante una conmuta- 
ción natural o forzada. En la conmutación natural, la corriente del tiristor se reduce a cero debido 
a las características naturales del voltaje de entrada. En la “conmutación forzada, la corriente del ti- 
ristor se reduce a cero mediante un circuito adicional llamado circuito de conmutación, depen- 
diendo el proceso de desactivación de la corriente de carga. Para garantizar la desactivación de un 
tiristor, la desactivación del circuito (o la desactivación disponible) debe ser mayor que el tiempo 
de desactivación del tiristor, lo que normalmente queda especificado por el fabricante del tiristor. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


7-1. ¿Cuáles son los dos tipos generales de conmuta- 7-12. ¿Por qué debe ser mayor el tiempo de polariza- 
ción? ción inversa disponible que el tiempo de desac- 

7-2. ¿Cuáles son los tipos de conmutación forzada? tivación de un tiristor? 

7-3. ¿Cuál es la diferencia entre conmutación auto- 7-13, ¿Cuál es cl objetivo de conectar un diodo en an- 
mática y natural? tiparalelo a través del tiristor principal, con o sin 

7-4, ¿Cuál es el principio de la autoconmutación? un inductor en serie? 

7-5. ¿Cuál es el principio de la conmutación por im- 7-14, ¿Cuál es la relación entre la corriente de pico re- 
pulso? sonante y la carga para una conmutación por 

7-6. ¿Cuál es el principio de la conmutación por pul- pulso resonante que minimice las pérdidas de 
so resonante? conmutación? 

7-7. ¿Cuál es el principio de la conmutación comple- — 7-15. ¿Cuáles son las expresiones para el valor óptimo 


mentaria? de un capacitor y de un inductor de conmuta- 
7-8. ¿Cuál es el principio de la conmutación por pul- ción en una conmutación por pulso resonante? 
so externo? 7-16. ¿Por qué se sobrecarga el capacitor de conmuta- 
7-9, ¿Cuáles son las diferencias entre la conmutación ción en una conmutación por pulso resonante? 
del lado de la carga y del lado de la línea? 7-17. ¿Cómo se invierte el voltaje del capacitor de 
7-10. ¿Cuáles son las diferencias entre la conmutación conmutación en un circuito de conmutación? 
por voltaje y por corriente? 7-18. ¿Cuál es el tipo de capacitor que normalmente 
7-11. ¿Cuáles son los objetivos del circuito de conmu- se utiliza en altas frecuencias de conmutación? 
tación? 


PROBLEMAS 


El voltaje inicial del capacitor en la figura 7-3a, 
es Vo = 600 V, la capacitancia C = 40 UF y la in- 
ductancia L = 10 uH. Determine el valor pico de 
la corriente resonante y el tiempo de conducción 
del tiristor 73. 

Repita el problema 7-1, si el inductor dcl circui- 
to inversor resonante tiene una resistencia R = 
0.015 Q. (Sugerencia: determine las raíces de 


un sistema de segundo orden y a continuación 
encuentre la solución.) 


. El circuito de la figura 7-4 tiene V, = 600 V, Vo 


=0 V, L =20 uH, C = 50 uF, e Im = 350 A. De- 
termine (a) el voltaje y la corriente pico del ca- 
pacitor, (b) cl tiempo de conducción del tiristor 


Ti. 
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7-4, 


be | 
. 
y 


7-9, 


En el circuito de conmutación de la figura 7-6, 
la capacitancia C = 20 pF, el voltaje de entrada 
V, varía entre 180 y 220 V, y la corriente de car- 
ga Im varía entre 50 y 200 A. Determine los va- 
lores mínimo y máximo para el tiempo de 
desactivación disponible fogs. 

Para el circuito de la figura 7-6, determine los 
valores del capacitor C y del inductor inversor 
L, si el voltaje de alimentación V, = 220 V, la 
corriente de carga I, = 150 A, el tiempo de de- 
sactivación fog = 15 us y la corriente inversora 
está limitada a 150% de Ip. 


. El circuito de la figura 7-8 tiene V, = 220 V, C = 


20 uF e 14 2 150 A. Determine el valor de la in- 
ductancia de recarga Lı que proporcione un 
tiempo de desactivación for = 15 ps. 


. Para el circuito de la figura 7-8, determine los 


valores de L, y C. El voltaje de alimentación V; 
= 200 V, la corriente de carga Im = 350 A, el 
tiempo de desactivación tor = 20 ps y la corrien- 
te pico a través del diodo D, está limitada a 2.5 
veces I. Si se modela el tiristor mediante el cir- 
cuito de la figura 7-19, utilice PSpice para grafi- 
car el voltaje del capacitor v,, la corriente del 
capacitor i, y para verificar el tiempo de desac- 
tivación disponible fos. La frecuencia de con- 
mutación es f; = 1 kHz, y el tiempo activo del 
tiristor T, es 40%. 

Para el circuito de conmutación por impulso de 
la figura 7-9, el voltaje de alimentación V; = 220 
V, la capacitancia C = 20 uF y la corriente de 
carga R = 10 Q. Determine el tiempo de desacti- 
vación fog. 

En el circuito de pulso resonante de la figura 
7-12a, el voltaje de alimentación V, = 200 V, la 
corriente de carga /,, = 150 A, la inductancia de 


7-10 


7-11. 


7-12. 


7-13. 


7-14. 


7-15. 


conmutación L = 4 uH y la capacitancia de con- 
mutación C = 20 uF. Determine la corriente de 
pico resonante inversa del tiristor T3, /, y el 
tiempo de desactivación for. 

Repita el problema 7-9, si se conecta un diodo 
antiparalelo a través del tiristor T; tal y como se 
muestra en la figura 7-13a. 

Si se conecta un diodo a través del tiristor T; en 
la figura 7-12a y el capacitor se sobrecarga, de- 
termine los valores de L y de C. El voltaje de 
alimentación V, = 200 V, la corriente de carga 
Im = 350 A, el tiempo de desactivación fog = 20 
ys, y la relación entre la corriente de pico reso- 
nante y la de la carga x= 1.5. 

Repita el problema 7-11 para el circuito de la fi- 
gura 7-13a. 

En el circuito de la figura 7-13a, la corriente de 
carga /4 = 200 A, el voltaje del capacitor Vo = 
220 V y el tiempo de desactivación fore = 15 ps. 
Determine los valores óptimos de C y de L, de 
tal forma que durante el período de conmutación 
ocurran pérdidas mínimas de energía. Si el tiris- 
tor se modela mediante el circuito de la figura 
7-19, utilice PSpice para graficar el voltaje del 
capacitor v; y la corriente del capacitor i; y para 
verificar el tiempo disponible de desactivación 
tot. La frecuencia de conmutación es fe = 1 
kHz, y el tiempo activo del tiristor T es 40%. 
En el circuito de la figura 7-18, el voltaje de ali- 
mentación V, = 220 V, la capacitancia C = 30 
uF, la inductancia de conmutación L = 10 pH y 
la corriente de carga [y 100 A. Determine el 
tiempo de desactivación fog del circuito. 
Explique la operación del circuito en la figura 
7-17a e identifique los tipos de conmutación in- 
volucrados en este circuito. 
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MES 


Transistores de potencia 


8-1 INTRODUCCION 


Los transistores de potencia tienen características controladas de activación y desactivación. Los 
transistores, que se utilizan como elementos conmutadores, se operan en la región de saluración, 
lo que da como resultado en una caída de voltaje baja en estado activo. La velocidad de 
conmutación de los transistores modernos es mucho mayor que la de los tiristores, por lo que se 
utilizan en forma amplia en convertidores de ca-cd y de cd-ca, con diodos conectados en paralelo 
inverso para proporcionar un flujo de corriente bidireccional. Sin embargo, las especificaciones de 
voltaje y de corriente son menores que las de los tiristores y por lo que, los transistores se utilizan, 
¿ por lo general, en aplicaciones de baja a media potencia. Los transistores de potencia se pueden 
“clasificar de manera general en cuatro categorías: 


1. Transistores bipolares de juntura (BJT) 

2. Transistores semiconductores de metal de óxido de efecto de campo (MOSFET) 
3. Transistores de inducción estática (SIT) 

4. Transistores bipolares de compuerta aislada (IGBT) 


A fin de explicar las técnicas de conversión de potencia, los BJT s o MOSFET, SIT o IGBT 
se pueden tratar como interruptores ideales. Un transistor interruptor es mucho más simple que un 
tiristor interruptor de conmutación forzada. Sin embargo, en los circuitos de convertidores no es 
obvia la elección entre un BJT y un MOSFET, ya que cualquiera de ellos puede reemplazar a un 
tiristor, siempre que su especificación de voltaje y de corriente cumpla con los requisitos de salida 
del convertidor. Los transistores reales difieren de los dispositivos ideales. Los transistores tienen 
ciertas limitaciones estando restringidos a algunas aplicaciones. Las características y 
especificaciones de cada uno de estos tipos deberán examinarse para determinar su adecuación a 
una aplicación en particular. 
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8-2 TRANSISTORES DE UNION BIPOLAR 


Un transistor bipolar se forma añadiendo una segunda región p o n a un diodo de unión pn. Con 
dos regiones n y una región p, se forman dos uniones coneciéndose como un transistor NPN, tal y 
como se muestra en la figura 8-1a. Con dos regiones p y una región n, se conoce como un 
transistor PNP, tal y como se muestra en la figura 8-1b, Las tres terminales se llaman colector, 
emisor y base. Un transistor bipolar tiene dos uniones, la unión colector base (CBJ) y la unión 
base emisor (BEJ). En la figura 8-2 aparecen transistores NPN de varios tamaños. 


8-2.1 Características en régimen permanente 


A pesar de que hay tres configuraciones posibles, colector común, base común y emisor común, la 
configuración de emisor común que aparece en la figura 8-3a para un transistor NPN, es la que 
generalmente se utiliza en aplicaciones de conmutación. Las características típicas de entrada de 
la corriente de base, /5, contra el voltaje base-emisor, Vag, aparecen en la figura 8-3b. La figura 
8-3c muestra las características típicas de salida de la corriente del colector, /c, en función del 
voltaje colector-emisor, Vcr. En el caso de un transistor PNP, las polaridades de todas las 
corrientes y voltajes son inversas. 


o Colector 9 Colector 
C [o 
te lc 
Ig Base la 
—[*] c 
B B 
le le 
E E 
ò Emisor | Emisor 
(a) Transistor NPN : (b) Transistor PNP 


Figura 8-1 Transistores bipolares. 


Figura 8-2 Transistores NPN. 
(Cortesía de Powerex, Inc.) 
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Voez 


Vcg? Vee 


Vee 
(a) Diagrama de circuito (b) Características de entrada 
| Región 


(c) Caracteristicas de salida 


Figura 8-3 Características de los transistores VPN. 


En un transistor existen tres regiones de operación: de corte, activa y de saturación. En la 
región de corte, el transistor está desactivado o la corriente de base no es suficiente para activarlo 
teniendo ambas uniones polarización inversa. En la región activa, el transistor actúa como un 
amplificador, donde la corriente del colector queda amplificada mediante una ganancia y el 
voltaje colector-emisor disminuye con la corriente de la base. La unión colectora base tiene 
polarización inversa, y la base-emisor polarización directa. En la región de saturación, la 
corriente de base es lo suficientemente alta para que el voltaje colector-emisor sea bajo, y el 
transistor actúa como interruptor. Ambas uniones (CBJ y BEJ) tienen polarización directa. La 
característica de transferencia, que es una gráfica de Vcg en función de /5 aparece en la figura 8-4. 


Vee 


Corte |, — Activa ——» |- Saturación 


Figura 8-4 Características de 
0.5 Vet(sa) transferencia. ` 
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En la figura 8-5 se muestra cl modelo de transistor NPN bajo operación de gran señal en cd. 
La ecuación que relaciona las corrientes es 


Ig = Lc + Ip (8-1) 


La corriente de base es efectivamente la corriente de entrada y la corriente del colector es la 
corriente de salida. La relación entre la corriente del colector, Jc, y la corriente de base, 7p, se 
conoce como ganancia de corriente B: 

I. 


B= Are = L (8-2) 
B 


La corriente dcl colector tiene dos componentes: una debida a la corriente de base y otra debida a 
la corriente dc fuga de la unión colector—base. 
Ic = Bla + Iceo (8-3) 


donde /cgo es la corriente de fuga colector a emisor con la base en circuito abierto debiéndose 
considerar despreciable en comparación con B/z. 
De las ecuaciones (8-1) y (8-3), 


Ig = Is(1 + B) + Iceo (8-4) 
= I(l + B) (8-4a) 
1 B+1 
Ic tc (1+ 2) =1 (8-5) 
E C B € B 
La corriente del colector se puede expresar como 
Ic aa ale (8-6) 
donde la constante & está relacionada con B mediante 
2B 
ov ptt (8-7) 
o bien 
a 
Br (8-8) 


Figura 8-5 Modelo de 
transistores NPN. 
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Consideremos el circuito de la figura 8-6, donde el transistor es operado como interruptor 


_ Ve — Vee 
Ip = Ro (8-9) 
WM PER i = — BRe iy 
Ve = Vcg = Vcc —- IcRe = Vee Rs (Va — Vse) (8-10) 
Vcg = Veg + Var 
o bien 
Veg = Ver — Vee (8-11) 


La ecuación (8-11) indica que siempre que Vcg > Vpg, la unión CBJ tendrá polarización inversa y 
el transistor estará en región activa. La corriente máxima del colector en la región activa, que se 
puede obtener al ajustar Veg = 0 y Vaz = Vcg, es 


Vee Var: _ Vec z Vee 


= 8-12 
Icu Re Re (8-12) 
y el valor correspondiente de la corriente de base 
I 
Tom = 7S (8-13) 


Si la corriente de base se incrementa por arriba de /gm, tanto Vgg como la corriente del colector 
aumentarán y se reducirá Vcr por debajo de Vag. Esto continuará hasta que la unión de CB quede 
con polarización directa con un Vgc de aproximadamente 0.4 a 0.5 V. El transistor entonces pasa a 
saturación. La saturación del transistor sc puede definir como el punto por arriba del cual cualquier 
incremento en la corriente de base no aumenta significativamente la corriente del colector. 

En saturación, la corriente del colector se conserva prácticamente constante. Si el voltaje de 
saturación del colector-emisor es Vega), la corriente del colector es 


Vece — Veetsat) (8-14) 


Ics = Rc 


y el valor correspondiente de la corriente de base es 


Ips — n (8-15) 


Figura 8-6 Transistor interruptor. 
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Normalmente, cl circuito sc discfia dc tal forma que Zg sea mayor que /gs. La relación entre Ig e 
Ips se conoce como el factor de sobreexcitación, ODF: 


ODF = 22 (8-16) 
Iss 
y la relación entre Ics e [p se conoce como la B forzada, Bf donde 
Los 
Br = $2 (8-17) 
B 


La pérdida total de potencia en las dos uniones es 
Pr = Veele t Veele (8-18) 


Un valor alto de factor de sobrecarga no reducirá significativamente el voltaje colector-emisor. 
Sin embargo, Vgz aumentará debido al incremento de la corriente de base, resultando en una 
aumentada pérdida de potencia en la unión base-emisor. 


Ejemplo 8-1 


Se especifica que el transistor bipolar de la figura 8-6 tiene una D en el rango 8 a 40. La 
resistencia de la carga es Rc = 11 Q. El voltaje de alimentación en cd es Vcc = 200 V y el voltaje 
de entrada al circuito de la base es Vg = 10 V. Si Vega) = 1.0 V, y VBE(sa) = 1.5 V, encuentre (a) 
el valor de Rg que resulta en saturación con un factor de sobreexcitación de 5, (b) la Pf forzada y 
(c) la pérdida de potencia Pr en el transistor. 

Solución Vee = 200 V, Brin = 8, Bmax = 40, Ro = 11 Q, ODF = 5, Vg = 10 V, Vegas = 1.0 V 
y VaE(sa) = 1.5 V. De la ecuación (8-14), Ics = (200 — 1.0) /11 = 18.1 A. De la ecuación (8-15), 
Ips = 18.1/Bmin = 18.1/8 = 2.2625 A. La ecuación (8-16) da la corriente de base para un factor de 
sobrecarga de 5, 


Ip = 5 X 22625 = 11.3125 A 


(a) La ecuación (8-9) da el valor requerido de Rg, 
Ve — Vaga). 10 — 1.5 
"n 11.3125 


(b) De la ecuación (8-17), By = 18.1/11.3125 = 1.6. 
(c) La ecuación (8-18) da la pérdida de potencia total igual a 


Pr = 1.5 x 11.3125 + 1.0 x 18.1 = 16.97 + 18.1 = 35.07 W 


Rs = = 0.75140 


Nota. Para un factor de sobreexcitación de 10, /g = 22.265 A y la pérdida de potencia sería 
Pr = 1,5 x 22265 + 18.1 = 51.5 W. Una vez saturado el transistor, el voltaje colector-emisor no 
se reduce en relación con el aumento de la corriente de base. Sin embargo, aumenta la pérdida de 
potencia. A un valor alto de factor de sobreexcitación, el transistor puede dañarse debido al 
sobrecalentamiento. Por otra parte, si el transistor se opera por debajo de la especificación Up < 
Ica) puede llegar a operar en la región activa y Ver aumentaría, resultando también en un aumento 
de pérdida de potencia. 


8-2.2 Características de conmutación 


Una unión pn con polarización directa exhibe dos capacitancias paralelas: una capacitancia de la 
capa de agotamiento y una capacitancia de difusión. Por otra parte, una unión pn con polarización 
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inversa sólo tiene una capacitancia de agotamiento. Bajo condiciones de régimen permanente, 
estas capacitancias no juegan ningún papel. Sin embargo, en condiciones transitorias, influyen en 
el comportamiento de activación y desactivación del transistor. 

En la figura 8-7 sc mucstra el modelo de un transistor bajo condiciones transitorias, donde 
Ceb Y Coe son las capacitancias efectivas de las uniones CBJ y BEJ, respectivamente. La 
transconductancia, gm de un BJT se define como la relación entre A/c y AVgg. Estas capacitancias 
dependen de los voltajes de la unión y de la construcción física del transistor. Ce» afecta en forma 
significativa la capacitancia de entrada debido al efecto multiplicador de Miller [6]. 7ce y re SON 
las resistencias del colector al emisor y de la base al emisor, respectivamente. 

Debido a las capacitancias internas, cl transistor no se activa en forma instantánea. En la 
figura 8-8 se ilustran las formas de onda y los tiempos de conmutación. Conforme el voltaje de 
entrada vg se eleva desde cero hasta V; y la corriente de base se eleva hasta /p1, la corriente del 
colector no responde de inmediato. Existe un retraso, conocido como tempo de retraso, t4 antes 
de que fluya cualquier corriente del colector. Este retraso es necesario para cargar la capacitancia 
de la unión BEJ al voltaje de polarización directa Vag (aproximadamente 0.7 V). Una vez pasado 
este retraso, la corriente del colector se eleva al valor de régimen permanente fcs. El tiempo de 
elevación, t, depende dc la constante de tiempo determinada por la capacitancia de la unión BEJ. 

La corriente de base es normalmente mayor a la requerida para saturar al transistor. Como 
resultado, la carga excedente de portadores minoritarios queda almacenada en la región de la base. 
Mientras más alto sea el factor de sobreexcitación, ODF, mayor será la carga adicional 
almacenada en la base. Esta carga adicional, que se conoce como carga de saturación, es 
proporcional a la excitación excedente de la base y a la corriente correspondiente, Fe: 


I. = Ig aad o = ODF + Ips m Ips = Igs(ODF "E 1) (8-19) 


y la carga de saturación está dada por 
Q, = TÍ. = 7, Ij (ODE + 1) (8-20) 


donde Ts es conocida como la constante de tiempo de almacenamiento del transistor. 

Cuando el voltaje de entrada se invierte de V1 hasta -V2, y también la corriente de base se 
modifica hasta —/p2, durante un tiempo fs, conocido como tiempo de almacenamiento, la corriente 
del colector no se modifica. 4; es cl tiempo que se requiere para eliminar la carga de saturación de 
la base. Dado que vag es todavía positivo, con sólo 0.7 V aproximadamente, la corriente de base 
invierte su dirccción debido al cambio cn la polaridad de vg, desde Vi hasta -V2. La corriente 


(a) Modelo con ganancia de corriente y (b) Modelo con transconductancia 
Figura 8-7 Modelo transitorio del BJT. 


268 Transistores de potencia Cap. 8 


Figura 8-8 Tiempos de conmutación de transistor bipolar 


inversa, —/g9, ayuda a descargar la base y a eliminar la carga adicional de la misma. Sin —/g2, la 
carga de saturación tendría que scr totalmente climinada mediante recombinación, siendo el 
tiempo de almacenamiento más largo. 

Una vez eliminada la carga adicional, la capacitancia de la unión BEJ se carga al voltaje de 
entrada —V2, y la corriente de base se abate hasta cero. El tiempo de abatimiento tf depende de la 
constante de tiempo, misma que está determinada por la capacitancia de la unión BEJ con 
polarización inversa. i 

La figura 8-9a muestra la carga adicional almacenada en la base de un transistor saturado. 
Durante la desactivación, esta carga adicional es eliminada primero en el tiempo /; pasando el perfil 
de la carga de a hasta c tal y como se muestra en la figura 8-9b. Durante el tiempo de abatimiento, 
el perfil de la carga disminuye a partir del perfil c hasta que todas las cargas han sido eliminadas. 


Emisor Colector 


Carga de 
almacena- 
miento 


Er NN 
(a) Almacenamiento de carga en la base (b) Perfil de la carga durante fa desactivación 


Figura 8-9 Almacenamiento de carga en transistores bipolares saturados. 
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El tiempo de activación ton es la suma del tiempo de retraso tg y el tiempo de elevación 4: 
ton = la + b 


y el tiempo de desactivación tor es la suma del tiempo de almacenamiento ¢, y el tiempo de 
abatimiento (ff: 


tot = ls + te 


Ejemplo 8-2 

Las formas de onda del transistor interruptor de la figura 8-6 aparecen en la figura 8-10. Los 
parámetros son Vec = 250 V, VpE(sat)) =3V,/p=8A, Ve E(sar) =2V,lcog= 100A, ta = 0.5 Bs, tp 
1 us, tg = 5 ps, tj = 3 us y fs = 10 KHz. El ciclo de trabajo es k = 50%. La corriente de fuga 
colector a emisor es /cgo = 3 mA. Determine la pérdida de potencia debido a la corriente del 
colector (a) durante la activación ton = ta + ¢,, (b) durante el período de conducción 4, (c) durante 
la desactivación for = ts + ty, (d) durante el tiempo desactivado fo y; (e) las pérdidas promedio 
totales de potencia Pr, y (f) grafique la potencia instantánea debida a la corriente del colector, 
Pas. 

Solución T= 1/fs = 100 ps, k = 0.5, kT = tg + tp + tn = 50 ps, ta = 50 — 0.5 — 1 = 48.5 us, 
(L -K)T = ts + tf + to = 50 us, y to = 50 — 5 - 3 = 42 ps. 

(a) Durante el tiempo de retraso, 0 € ( S tg 


iQ) = Icgo 


uce(t) = Vee 


Figura 8-10 Formas de onda para un interruptor transitorio. 
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La potencia instantánea debida a la corriente del colector es 
PAD = ivce = IcgoVcc 
= 3x 10-3 x 250 = 0.75 W 


La pérdida de potencia promedio durante el tiempo de retraso es 


| 


D r 
- P(t) dt = IceoVectahs 
(8-21) 
=3 x 10 3 x 250 x 0.5 x 1075 x 10 x 10? = 3.75 mW 
Durante el tiempo de elevación, 0 € 1 < (,: 


¡Ab = la t 


t 
veett) = Veo + (Veg) 7 Veo) y (8-22) 
; t t 
PAD = ivce = lcs "i | Vec + (Vera 7 Vee) d 


La potencia P,(f) será máxima cuando f = fm, donde 
z Ve 
2[Vcc — Versal (8-23) 


de 250 
2(250 — 2) 


im 


-1 = 0.504 us 


Y la ecuación (8-22) nos da la potencia pico 


Véclos 
4[Vcc n Vcgsaul 
100 


- 2 x —————- 
250° x 4050 —3) 6300 W 


P, = 
(8-24) 


A TE Vee , Moran — ec] 
3j P(t) dt = fatest, | 2 + 3 


x 


(8-25) 


= 10 x 103 x 100 x 1 x 1075 ES -— 


| = 42.33 W 


La pérdida total de potencia durante la activación es 
Pon = Py 2 P, 
= 0.00375 + 42.33 = 42.33 W 


(8-26) 


(b) El periodo de conducción, O S £ S 4: . ** 
i = Ics 
vce(t) = Vega 
PD = iever = Verisandcs 


2 x 100 = 200 W (8-27) 


li 
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l ft» 
P. 2 T f PAD dt = Versanlcstafs 


= 2 100 x 48.5 x 107 x 10 x 10 = 97 W 
(c) El período de almacenamiento 0 < t S t: 
it) = Ics 
Ucelt) = Vezisar) 
P(t) = ice = Veetsantcs 


2 x 100 = 200 W (8-28) 


1 fs 
Ps= 2 PAD dt = Versanlestsfs 


=2x 100 x 5 x 10 x 10 x 10 = 10W 
El tiempo de abatimiento 0< /< ry: 


i(t) = Ics (1 - a despreciando cgo 
Uce(t) = s 1, despreciando /cgo (3-29) 


n AW 
Pot) = HKUcg = Vecles la = 7 A 


Esta pérdida de potencia durante el tiempo de abatimiento será máxima cuando ¢ = 1/2 = 1.5 us 
y la ecuación (8-29) da la potencia pico, 


P„ = Lentes 
(8-30) 
= 250 x AB = 6250 W 
Vedlestf, 
P; — 1 Pun dt = Teh 
(8-31) 
x ~6 3 
., 250 x 100 x 3 0 x 10 x 10° _ 125 W 
La pérdida de potencia durante la desactivación es 
t 
Pott = Ps + Py = Veclesfs (i, + 2) 
(8-32) 
= 10 + 125 = 135 W 
(d) Periodo desactivado 0 s t S to: 
i (t) = Iczo 
veelt) = Vec 
PAD = i¿Ucz = IceoVce 
= 3x 103 x 250 = 0.75 W (8-33) 
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1 ft 
Po = Fh P.(t) dt = IceoVcctofs 


= 3 X 107 x 250 x 42 X 107% x 10 x 10 = 0.315 W 
(e) La pérdida total de potencia en el transistor debido a la corriente del colector es 
Pr = Pon + Pa + Pott + Po 
(8-34) 
= 42.33 + 97 + 135 + 0,315 = 274.65 W 


(f) La gráfica de potencia instantánea aparece en la figura 8-11. 


Ejemplo 8-3 


Para los parámetros del ejemplo 8-2, calcule la pérdida promedio de potencia debida a la 
corriente de base. 


Solución Vesa) = 3 V,1g=8A,T=1/f,=100 us, k = 0.5, kT = 50 us ta = 0.5 jus, t, = 1 ps, t, 
= 50 ~ 1.5 = 48.5 us, ls = 5 us, ty = 3 US, fon = ld + ir = 1.5 ps, y lof = ls + tf =5 +3 = 8 ps. 
Durante el período 0 € 1 € (lon + tn): 


inf) = Ins 
Upg(f) = Varias 
La potencia instantánea debida a la corriente de base es 
PA) = inva = IpsVpsisau 
=8x3=24W 


Durante el período Q << to = (T — bon — fn — ls — tf): Po() = O. La pérdida de potencia 
promedio es 


Pg = IgsVngsau(fon + tn + 55M. 


=8x 3x (1.5 + 48.5 + 5) x 1075 x 10 x 10° = 13.2 W 


(8-35) 


6250 


Figura 8-11 Gráfica de la potencia instantánea para el ejemplo 8-2. 
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8-2.3 Limites de conmutación 


Ruptura secundaria, SB. La ruptura secundaria (SB), que es un fenómeno 
destructivo, resulta del flujo de corriente a una pequeña porción de la base, lo que produce puntos 
calientes localizados. Si la energía en estos puntos calientes es suficientemente grande, el 
calentamiento excesivo localizado puede dañar al transistor. Por lo tanto, la ruptura secundaria es 
causada por un sobrecalentamiento térmico localizado, resultado de concentraciones altas de 
corriente. La concentración de corriente puede ser causada por defectos en la estructura del 
transistor, La ruptura secundaria ocurre en ciertas combinaciones de voltaje, corriente y tiempo. 
Dado que el tiempo está involucrado, la ruptura secundaria cs básicamente un fenómeno que 
depende de la cnergia. 


Area de operación segura en polarización directa, FBSOA. Durante la 
condición activa y cn operación, la temperatura promedio de la unión y la ruptura secundaria 
limitan la capacidad de mancjo de potencia de un transistor. Los fabricantes normalmente 
proporcionan curvas FBSOA bajo condiciones de prucba especificadas. Las FBSOA indican los 
límites de i—vcr del transistor; para una operación confiable del mismo el transistor no debe ser 
sujeto a una disipación de potencia mayor que la que se muestra en la curva FBSOA. 


Area de operación segura en polarización inversa, RBSOA. Durante la 
desactivación, el transistor debe soportar una corriente y un voltaje altos, en la mayor parte de los 
casos con una unión base a emisor con polarización inversa. El voltaje colector-emisor debe 
mantenerse a un nivel seguro o por debajo de un valor especificado de la corriente del colector. 
Los fabricantes proporcionan límites para el /,-Vcg durante la desactivación con polarización 
inversa como cl árca de operación segura en polarización inversa (RBSOA). 


Decaimiento de potencia. El circuito térmico equivalente aparece en la figura 8-12. 
Si la pérdida de potencia promedio total es Py, la temperatura de la cubierta es 


Tc = T; — PrRic 
La temperatura dcl disipador de calor es 
Ts = Tc — PrRes 


La temperatura ambiente es 
Ta = Ts — PrRsa 


T; 7 Ta = Pr(Ric + Res + Rsa) (8-36) 


Te 
Ty T; 


Figura 8-12 Circuito térmico 
Ta equivalente de un transistor. 
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donde Ryc = la resistencia térmica de la unión a la cubierta, °C/W 
Rcs = la resistencia térmica de la cubierta al disipador térmico, °C/W 
Rsa = la resistencia térmica del disipador térmico al ambiente, °C/W 


Por lo general, la disipación máxima de potencia Pr se especifica en Tc ="25 °C. Si la 
temperatura ambiente es aumentada a T4 = Tj; = 150 °C, el transistor puede disipar una 
potencia cero. Por otra parte, si la temperatura de la unión es Tc = 0?C, el dispositivo puede 
disipar la potencia máxima resultando esto no práctico. Por lo tanto, al interpretar las 
especificaciones de los dispositivos deberán considerarse tanto la temperatura ambiente como las 
resistencias térmicas. Los fabricantes publican curvas tanto para el decaimiento térmico como 
para la ruptura secundaria. 


Voltajes de ruptura. Un voltaje de ruptura se define como el voltaje máximo 
absoluto entre dos terminales, con la tercera terminal abierta, en corto circuito o polarizada, ya sea 
directa o inversamente. En la ruptura el voltaje se conserva relativamente constante, en tanto que 
la corriente se eleva con rapidez. Los fabricantes citan los siguientes voltajes de ruptura: 


Veo: voltaje máximo entre las terminales dcl emisor y de la base, con la terminal dcl 
colector en circuito abierto. 


Vcgy o Very: voltaje máximo entre las terminales del colector y del emisor, a un voltaje 
negativo especificado aplicado entre base y emisor, 


Verzo(sus): voltaje máximo de mantenimiento entre las terminales del colector y del emisor, 
con la base en circuito abierto. Esta especificación se fija a los valores máximos de corriente 
y voltaje del colector, apareciendo simultáneamente a través del dispositivo con un valor 
específico de la inductancia de la carga. 


Veamos el circuito dc la figura 8-13a. Cuando el interruptor SW se cierra, aumenta la 
corriente del colector, y después de un transitorio, la corriente del colector en régimen permanente 
es Ics = (Vcc — VeEtsanlRe. En el caso de la carga inductiva, la línea de carga sería la trayectoria 
ABC mostrada en la figura 8-13b. Si se abre el interruptor para eliminar la corriente de base, la 
corriente del colector empezará a abatirse y el voltaje de L(di/di) se inducirá a través del inductor - 
para oponerse a la reducción de dicha corriente. El transistor quedará sujeto a un voltaje 


puramente N 
MS N 
resistiva 


Ve 


Vec Vct(sus) 
(a) Circuito de prueba (b) Líneas de carga 


Figura 8-13 Líneas de carga de activación y desactivación 
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transitorio. Si este voltaje llega al nivel del voltaje de mantenimiento, el voltaje del colector se 
mantendrá aproximadamente constante y la corriente del colector se reducirá. Después de un corto 
tiempo, el transistor estará en estado desactivado en la figura 8-13b y aparece la línea de carga de 
desactivación según la trayectoria CDA. 


Ejemplo sA- A A A A A LL e 
La temperatura máxima de unión de un transistor es T; = 150 °C y la temperatura ambiente es Ta = 
25 °C. Si las impedancias térmicas son Rye = 0.4 °C/W, Res = 0.1 °C/W y Rsa = 0.5 °C/W, calcule 
(a) la disipación máxima de potencia y (b) la temperatura de la cubierta. 
Solución (a) 7; — T4 = Pr(Rjc + Rcs + Rsa) = PrRja, Rig = 0.4 + 0.1 + 0.5 = 1.0 y 150 - 25 = 
1.0P,, lo que da la disipación máxima de potencia como Py = 125 W. 
(b) Tc= Tj- PrRyc= 150-125 x 0.4 = 100 °C. 


8-2.4 Control de la excitación de la base 


La velocidad de conmutación se puede aumentar reduciendo el tiempo de activación fon y el 
tiempo de desactivación for. Se puede reducir fo, permitiendo el pico de corriente de base durante 
la activación, resultando en el principio una B(Br) forzada baja. Después de la activación, se 
puede incrementar B, a un valor lo suficientemente alto como para mantener el transistor en la 
región de casi saturación. for se puede reducir invirtiendo la corriente de base y permitiendo que 
durante la desactivación la corriente de base llegue a valor pico. Aumentar el valor de la corriente 
de base inversa /5? reduce el tiempo de almacenamiento. En la figura 8-14 aparece una forma de 
onda típica para la corriente de base. 

Además de una forma fija de la corriente de base como en la figura 8-14, la B forzada se 
puede controlar en forma continua para hacer coincidir las variaciones de corriente del colector. 
Las técnicas comúnmente utilizadas para optimizar la excitación de la base de un transistor son: 


1. Control de activación 

2. Control de desactivación 

3. Control proporcional de la base 
4. Control de antisaturación 


Control de activación. El pico de la corriente de base se puede obtener mediante el 
circuito de la figura 8-15, Cuando el voltaje de entrada se conecta, la corriente de la base queda 
limitada por la resistencia 71, el valor inicial de la corriente de base es 


- Y 
Iw = TE (8-37) 


Figura 8-14 Forma de onda de la 
corriente de excitación de la base. 
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y el valor final de la corriente de base es 
(8-38) 


El capacitor C; se carga a un valor final de 


oy NN 
VS VERE (8-39) 


La constante de tiempo de carga del capacitor es aproximadamente 


|. RiRC, 


Aem (8-40) 


Una vez que el voltaje de entrada vg se hace cero, la unión base-emisor tiene polarización 
inversa y C; se descarga a través de R2. La constante de tiempo de descarga es t2 = R2C1. Para 
permitir suficientes tiempos de carga y de descarga, el ancho del pulso de base debe ser t 2 5t1 y 
el período de desactivación del pulso debe ser t? > 572. La frecuencia máxima de conmutación es 
f;2 WI zt + h) =0.2/(t] + 12). 


Control de desactivación. Si durante la desactivación el voltaje de entrada de la 
figura 8-15 se cambia a —V,, el voltaje del capacitor Ve en la ecuación (8-39) se suma a V2 a 
través del transistor como un voltaje inverso. Habrá un pico de corriente de base durante la 
desactivación. Conforme el capacitor Cy se descarga, el voltaje inverso se reducirá a un valor de 
régimen permanente, V». Si se requieren diferentes características de activación y desactivación, 
se puede afiadir un circuito de desactivación (utilizando a C5, R3 y R4) tal y como se muestra en la 
figura 8-16. Durante la desactivación, el diodo D, aísla el circuito de excitación directa de la 
base, del circuito de excitación inversa de la base. 


Figura 8-15 Pico de corriente de base durante la activación. 


-V2 


Figura 8-16 Pico de corriente de base durante la activación y la desactivación. 
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Control proporcional de la base. — Este tipo de control tiene ventajas sobre el circuito 
de excitación constante. Si la corriente del colector cambia debido a cambios en la demanda de la 
carga, la corriente de excitación de la base cambia en proporción a la corriente del colector. Una 
disposición aparece en la figura 8-17. Cuando el interruptor $1 se activa, fluye un pulso de 
corriente de corta duración a través de la base del transistor Qi; y se activará hasta la saturación. 
Una vez que la corriente del colector empieza a fluir, se induce una corriente de base debido a la 
acción del transformador. El transistor se engancharía a sí mismo, y 51 puede desactivarse. La 
relación de vueltas es N2/N; = Ic/lg = B. Para la correcta operación del circuito, la corriente 
magnelizante, que será mucho menor que la corriente del colector, debe ser lo más pequeña 
posible. El interruptor $; se puede implementar mediante un transistor de pequeña señal, y 
durante el período de desactivación del transistor de potencia se requerirá de un circuito adicional 
para descargar al capacitor C1 y para volver a restablecer el núcleo del transformador. 


Contro! de antisaturación. Si el transistor es operado severamente, el tiempo de 
almacenamiento, que es proporcional a la corriente de base, aumenta y se reduce la velocidad de 
conmutación. El tiempo de almacenamiento puede ser reducido opcrando-el transistor en una 
saturación suave, en vez de una saturación dura. Esto se puede llevar a cabo fijando el voltaje de 
colector-emisor a un nivel predeterminado. La corriente del colector está dada por 


V. rx Vom 
Ic = == (8-41) 


donde Vem es el voltaje de fijación y Vem > Vcersa). En la figura 8-18 se muestra un circuito con 
acción de fijación (también conocido como fijador Baker). 

La corriente de base sin fijación, que es adecuada para excitar severamente al transistor, se 
puede determinar a partir de 


Vp — Va > Vee 


Ip =1IÍ, = Ra 


(8-42) 


y la correspondiente corriente del colector es 
lc = BIs (8-43) 


Figura 8-17 Circuito de excitación proporcional de base. 
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kale- Oz 
b 


+ 


Figura 8-18 Circuito de fijación 
del colector. 


Después de que la corriente del colector se eleva, el transistor se activa, y la fijación ocurre 
(debido al hecho de que D» fecibe polarización directa y conduce), entonces 


Vcg — Vee + Va Va (8-44) 
La corriente de carga es 
Vee — Veg _ Vee — Vee — Va + Va 


= 8-45 
I, Re Re (8-45) 
y la corriente del colector con fijación cs 
Ic = BIs = BU, — lc + I) 
(8-46) 
ee ee a 
Sra me 


Para la fijación, Va; > Vaz esto se puede obtencr conectando dos o más diodos en vez de Dj. La 
resistencia de la carga Rc deberá satisfacer la condición 


Bla > I 
De la ecuación (8-45), 
BlaRe > (Veo — Vre — Va + Var) (8-47) 


La acción de fijación da como resultado una corriente del colector más reducida y la eliminación 
prácticamente total del tiempo de almacenamiento. Además, en forma simultánea, se obtiene una 
activación rápida. Sin embargo, en razón de un Veg incrementado, la disipación de la potencia en 
estado activo del transistor aumenta, en tanto que la pérdida de potencia por conmutación se reduce. 


Ejemplo 8-5 

El circuito de excitación de base de la figura 8-18 tiene Ver = 100 V, Re = 1.5 Q, Va = 2.1 V, 
Va = 0.9 V, Vgg = 0.7 V, Vg = 15 V, Rg = 2.5 0 y B = 16. Calcule (a) la corriente del colector 
sin fijación, (b) el voltaje de fijación colector-emisor Vcg y (c) la corriente del colector con 
fijación. 

Solución (a) De la ecuación (8-42), /; = (15 — 2.1 — 0.7)/2.5 = 4.88 A. Sin fijación, Ic = 16 x 4.88 
=78.08 A. 

(b) De la ecuación (8-44), el voltaje de fijación es 


Ver =0.7 1 2.1 -0.9 = 1.9 V 
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(c) De la ecuación (8-45), 7, = (100 — 1.9)/1.5 = 65.4 A. La ecuación (8-46) da la 
corriente del colector sin fijación: 
4.88 + 65.4 


Ic = 16 x SE = 6.15 A 


8-3 MOSFET DE POTENCIA 


Un transistor bipolar de juntura (BJT) es un dispositivo controlado por corriente, que requiere de 
corriente de base para controlar el flujo de corriente del colector. Dado que la corriente del 
colector depende de la corriente de entrada (o de la base), la ganancia de corriente es altamente 
dependiente de la temperatura de la unión. 

Un MOSFET de potencia es un dispositivo controlado por voltaje, que requiere sólo de una 
pequeña corriente de entrada. La velocidad de conmutación es muy alta siendo los tiempos de 
conmutación del orden de los nanosegundos, Los MOSFET de potencia están encontrando cada 
vez más aplicaciones en los convertidores de alta frecuencia y baja potencia. Los MOSFET no 
tienen los problemas de los fenómenos de ruptura secundaria que tienen los BJT. Sin embargo, los 
MOSFET tienen problemas de descargas clectrostáticas, por lo que su manejo requiere de 
cuidados especiales. Además, es relativamente difícil protegerlos bajo condiciones de falla por 
corto circuito. 

Los MOSFET son de dos tipos: (1) los MOSFET de agotamiento y (2) los MOSFET de 
enriquecimiento. Un MOSFET tipo agotamiento de canal n se forma en un substrato de silicio de 
tipo p, tal y coma se muestra en la figura 8-19a, con dos silicios n* fuertemente dopados para 
tener conexiones de baja resistencia. La compuerta está aislada del canal mediante una delgada 
capa de óxido. Las tres terminales se conocen como compuerta, drenaje y fuente. Normalmente, 
el substrato se conecta a la fuente. El voltaje de compuerta a fuente, Vas, puede ser positivo o 
negativo. Si Vgs es negativo, algunos de los electrones del área del canal n serán repelidos y se 
creará una región de agotamiento por debajo de la capa de óxido, que resultará en un canal 
efectivo más angosto y en una alta resistencia de drenaje a fuente, Rps. Si Ves se hace 
suficientemente negativo, el canal se agotará totalmente, ofreciendo un alto valor Rps, y no habrá 
flujo de corriente de drenaje a fuente, [ps = 0. Cuando esto ocurre, el valor de Vgs se conoce como 
voltaje de estrechamiento, Vp. Por otra parte, Vgs se hace positivo, el canal se ensancha, e Ips 
aumenta debido a la reducción en Rps. Con un MOSFET tipo agotamiento de canal p, se invierten 
las polaridades de Vos, Ips y Vas. 

Un MOSFET tipo enriquecimiento de canal 5, no tiene un canal físico, tal y como se puede 
observar en la figura 8-20. Si Vos es positivo, un voltaje inducido atraerá los electrones del 
substrato p, y los acumulará cn la superficie por debajo de la capa de óxido. Si Vgs es mayor que 
o igual a un valor conocido como voltaje de umbral, Vr, se acumulará un número suficiente de 
electrones para formar un canal virtual n y la corriente fluirá del drenaje a la fuente. Si se trata de 
un MOSFET tipo enriquecimiento de canal p, las polaridades de Vps, Ips y Vos se invierten. En la 
figura 8-21 aparecen MOSFET de potencia de varios tamaños, 


8-3.1 Características en régimen permanente 


Los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje por lo que tienen una impedancia de 
entrada muy alta. La compuerta utiliza una corriente de fuga muy pequeña, del orden de los 
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Substrato de metal 
Drenaje (D) 


Compuerta de 
metal (G)w. 


Substrato 
deltipop | 


Ro 


Canal 


Fuente de óxido (S) 


Estructura básica Simbolo 
(a) MOSFET tipo agotamiento de canal n 


Substrato 
de tipo n 


Canal 


Estructura básica Símbolo 


* (b) MOSFET tipo agotamiento de canal p 
Figura 8-19 MOSFET tipo agotamiento. 


nanoamperes. La ganancia de corriente, que es la relación entre la corriente de drenaje, Ip, y la 
corriente de entrada de la compuerta, Ig, es típicamente del orden de 10°. Sin embargo, la 
ganancia de corriente no es un parámetro de importancia. La transconductancia, que es la relación 
de la corriente de drenaje al voltaje de la compuerta, define las características de transferencia, 
siendo un parámetro muy importante. 

Las características de transferencia de los MOSFET de canal n y de canal p aparecen en la 
figura 8-22. En la figura 8-23 se muestran las características de salida de un MOSFET tipo 
enriquecimiento de canal n. Existen tres regiones de operación: (1) región de corte, donde Vgs € 
Vr; (2) región de estrechamiento o de saturación, donde Vps € Vas — Vr; y (3) región lineal, donde 
Vos = Ves — Vr. El estrechamiento ocurre en Vps = Vos — Vr. En la región lineal, la corriente de 
drenaje /p varía cn proporción al voltaje drenaje-fucnie, Vps. Debido a la alta corriente de drenaje 
y al bajo voltaje de drenaje, los MOSFET de potencia se operan en la región lineal para acciones 
de conmutación. En la región de saturación, la corriente de drenaje se conserva prácticamente 
constante para cualquier incremento en el valor de Vps, y los transistores se utilizan en esta región 
para la amplificación de voltaje. Debe hacerse notar que la saturación tiene el significado opuesto 
que en el caso de los transistores bipolares. 
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ARAN AAA DDR n — —— 


Substrato de meta! 


Substrato 
tipo p 


Estructura basica Simbolo 
(a) MOSFET tipo enriquecimiento de canal n 


Substrato de metal 
Ro 


Substrato 


Estructura básica Simbolo 


(b) MOSFET tipo enriquecimiento de canal p 


Figura 8-20 MOSFET tipo enriquecimiento. 


Figura 8-21 MOSFET de potencia. 
(Cortesía de International Rectifier.) 
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Vo 
ip 0 Vos 
Vp 0 Vas - to 


Canal n Canal p 
(a) MOSFET de agotamiento 


Vr 
Ip f; Ves 
/ 
0| Vr Vas -ip 


Canal n Canal p 


(b) MOSFET tipo enriquecimiento 
Figura 8-22 Características de transferencia de los MOSFET. 
El modelo en régimen permanente, que es el mismo tanto para el MOSFET de agotamiento 


como para el tipo enriquecimiento, aparece en la figura 8-24. La transconductancia, 25, se define 
como 


Alp 
= 8-48 
Em A Vos Vps = constante ( ) 
La resistencia de salida, r, = Rps, que se define como 
_ AVps 
Ros = "AE. (8-49) 


es normalmente muy alta en la región de estrechamiento, típicamente del orden de los megaohms 
y muy pequeña en la región lincal, típicamente del orden de los miliohms. 


Región de estrechamiento o región de saturación 
Región 


lineal 


lo 
Vas42 Vass> Vos? Vasi Vr 


Vass 


Figura 8-23 Características de salida del 
MOSFET tipo enriquecimiento mejorado. 
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(a) Diagrama de circuito (b) Circuito equivalente 


Figura 8-24 Modelo de conmutación en régimen permanente de los MOSFET. 


Para los MOSFET tipo agotamiento, el voltaje de compuerta (o de entrada) puede ser 
positivo o negativo. Pero los MOSFET tipo enriquecimiento sólo responden a voltajes positivos 
de compuerta. Los MOSFET de potencia son generalmente del tipo enriquecimiento. Sin 
embargo, los MOSFET tipo agotamiento podrían ser ventajosos y simplificar el diseño lógico en 
algunas aplicaciones que requieren de algún tipo de interruptor de ca o cd compatible con la 
lógica, y que se mantenga activo cuando el suministro lógico caiga y Vas se haga cero. Las 
características de los MOSFET tipo agotamiento no se analizarán con mayor detalle, 


8-3.2 Características de conmutación 


Sin señal de compuerta, un MOSFET tipo enriquecimiento puede considerarse como dos diodos 
conectados espalda con espalda o como un transistor NPN. La estructura de la compuerta tiene 
capacitancias parásitas con la fuente, C,;, y con el drenaje Cga. El transistor NPN tiene una unión 
de polarización inversa del drenaje a la fuente y ofrece una capacitancia Cas. La figura 8-25a 
muestra el circuito equivalente del transistor bipolar parásito, en paralelo con un MOSFET. La 
región base-emisor de un transistor NPN se pone en corto circuito en el chip, metalizando la 
terminal de la fuente y la resistencia de la base al emisor, debido a que la resistencia del material 
de las regiones n y p, Roe, es pequeña. Por lo tanto, un MOSTET se puede considerar como si 


70 D 
Ip lo 
Coa a Cos 
C 
Cos Cys 
bS S 


(a) Bipolar parásito (b) Diodo interno 


Figura 8-25 Modelo del MOSFET tipo enriquecimiento que incluye efectos parásitos. 
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tuviera un diodo interno (el circuito equivalente aparece en la figura 8-25b). Las capacitancias 
parásitas dependen de sus voltajes respectivos. 

El modelo de conmutación de los MOSFET aparece en la figura 8-26. En la figura 8-27 se 
muestran las formas de onda y los períodos de tiempo de conmutación típicos. El retraso de la 
activación ta(on) es el tiempo requerido para cargar la resistencia de entrada al nivel de entrada del 
umbral. El tiempo de elevación t, es el tiempo de carga de la compuerta desde el nivel de umbral 
hasta el voltaje completo de la compuerta Vgsp, mismo que se requiere para excitar el transistor a 
la región lineal. El tiempo de retraso en la desactivación tar es el tiempo requerido para que la 
capacitancia de entrada se descargue desde el voltaje en sobre-excitación de la compuerta Vi 
hasta la región de estrechamiento. Vas debe reducirse en forma significativa antes de que Vps 
empiece a elevarse. El tiempo de abatimiento tr es el tiempo que se requiere para que se descargue 
la capacitancia de entrada desde la región de estrechamiento hasta el voltaje del umbral. Si Ves < 
Vr, el transistor se desactiva. 


8-3.3 Excitación de compuerta 


El tiempo de activación de un MOSFET depende del tiempo de carga de la capacitancia de 
entrada o de compuerta. El tiempo de activación se puede reducir conectando un circuito RC, tal y 
como se muestra en la figura 8-28, para cargar más aprisa la capacitancia de compuerta. Cuando 
se conecta cl voltaje de compuerta, la corriente de carga inicial de la capacitancia es 


Ve 
== 8-50 
la Rs (8-50) 
y el valor en régimen permanente del voltaje de compuerta es 
RoVo 
=S O 8-51 
Vos = R, F Ri + Ro m 


donde R, es la resistencia interna de la fuente de excitación de la compuerta. 


Figura 8-26 Modelo de 
conmutación del MOSFET. 


Figura 8-27 Formas de onda y 
tiempos de conmutación. 
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A fin de obtener velocidades de conmutación del orden de 100 ns o menos, el circuito de 
excitación de compuerta debe tener una baja impedancia de salida y la capacidad de manejar 
corrientes relativamente grandes. En la figura 8-29 se muestra una disposición en forma de poste 
-tótem, capaz de proveer o absorber una corriente grande. Los transistores PNP y NPN actúan 
como seguidores dcl emisor y ofrecen una impedancia baja de salida. Estos transistores operan en 
la región lineal más que en el modo de saturación, minimizando en consecuencia el tiempo de 
retraso. La señal de compuerta para cl MOSFET de potencia puede generarse por un amplificador 
operacional. La retroalimentación vía el capacitor C regula la velocidad de elevación y de 
abatimiento del voltaje de compuerta, controlando así la velocidad y el abatimiento de la corriente 
de drenaje del MOSFET. Un diodo a través del capacitor C permite que el voltaje de compuerta 
cambie rápidamente en una sola dirección. Existen en el mercado varios circuitos excitadores 
integrados, diseñados para manejar transistores, y que son capaces de proveer o absorber 
corrientes grandes para la mayor parte de los convertidores. 


8-4 SIT 


Un SIT es un dispositivo de alta potencia y alta frecuencia. Es esencialmente una versión en 
estado sólido de un tubo triodo al vacío. La sección transversal de silicio de un SIT [15] aparece 
en la figura 8-30a, y su símbolo en la figura 8-30b. Se trata de un dispositivo de estructura vertical 
con multicanales cortos. Por cllo, no está sujeto a limitaciones de área siendo adecuado para 


-Vcc 


Figura 8-29 Arreglo en poste-tótem, 
con farmación del flanco del pulso, para 
la excitación de compuerta. 
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Capa de 
pasivacion 


oD 


Drenaje 


(a) Sección transversal 


Figura 8-30 Sección transversal y símbolo para los SIT. 


operaciones de alta potencia y en alta velocidad. Los electrodos de la compuerta están enterrados 
dentro de las capas n-epsi del drenaje y de la fuente. Un SIT es idéntico a un JFET, excepto por la 
construcción vertical y la compuerta enterrada, lo que origina una resistencia más baja de canal, y, 
por lo tanto, una caída más pequefia. Un SIT tiene una longitud corta de canal, una baja 
resistencia en serie de compuerta, una baja capacitancia compuerta-fuente y una resistencia 
térmica pequeña, Tiene bajo ruido, baja distorsión y alta capacidad de potencia en audio 
frecuencia. Los tiempos de activación y desactivación son muy pequeños, típicamente 0.25 pis. 

La caída en estado activo es alta, típicamente de 90 V para un dispositivo de 180 A, y de 18 
V para uno de 18 A. Un SIT es un dispositivo normalmente activo, desactivado por un voltaje 
negativo en la compuerta. La característica de normalmente activo y la alta caída en ese estado 
limita sus aplicaciones en conversiones de potencia en general. La especificación de corriente de 
los SIT puede llegar hasta 300 A, 1200 V, siendo la velocidad de conmutación tan alta como 100 
kHz. Es muy adecuado para aplicaciones de alta potencia y alta frecuencia (por ejemplo 
amplificadores de audio, de DHF/UHF y de microondas). 


8-5 IGBT 


Un IGBT combina las ventajas de los BJT y de los MOSFET. Un IGBT tiene una alta impedancia 
de entrada, igual que los MOSFET, y bajas pérdidas de conducción en estado activo, como los 
BJT. Pero no presentan ningún problema de ruptura secundaria, como los BJT. Mediante el 
diseño y la estructura del chip, la resistencia equivalente drenaje a fuente, Rps, se controla para 
que se comporte como la de un BJT. 

La sección transversal de silicio de un IGBT aparece en la figura 8-31a, y es idéntica a la de 
un MOSFET, excepto en el substrato p*. Sin embargo, el rendimiento o comportamiento de un 
IGBT es más cercano al de un BJT que al de un MOSFET. Esto se debe al substrato p*, que es 
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equivalente simplificado 


Figura 8-31 Sección recta y circuito equivalente correspondiente a los IGBT. 


responsable de la inyección de portadores minoritarios en la región n. En la figura 8-31b aparece 
el circuito equivalente, mismo que se puede simplificar al de la figura 8-31c. Un IGBT está 
fabricado con cuatro capas alternadas PNPN, y se puede enganchar como un tiristor, si se da la 
condición necesaria: (Otnpn + Opnp) > 1. La capa intermedia n^ y la amplia base epitaxial reducen 
la ganancia de la terminal NPN mediante el diseño interno, evitando, por lo tanto, el enganche. Un 
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IGBT es un dispositivo controlado por voltaje, similar a un MOSFET de potencia. Tiene menores 
pérdidas de conmutación y de conducción, en tanto comparte muchas de las características 
atractivas de los MOSFET de potencia, como la facilidad de excitación de compuerta, la corriente 
de pico, la capacidad y la resistencia. Un IGBT es inherentemente más rápido que un BJT, Sin 
embargo, la velocidad de conmutación de los IGBT es inferior a la de los MOSFET. 

El símbolo y el circuito de un interruptor IGBT se muestran en la figura 8-32. Las tres 
terminales son compucrta, colector y emisor, en vez de compuerta, drenaje y fuente de un 
MOSFET, Los parámetros y sus símbolos son similares a los de los MOSFET, excepto en que los 
suscritos correspondientes a la fuente y al drenaje se modifican a emisor y a colector, 
respectivamente, La especificación de corriente de un solo IGBT puede llegar hasta 400 A, 1200 
V, y la frecuencia de conmutación hasta 20 kHz. Los IGBT están encontrando cada vez más usos 
en las aplicaciones de potencia media como son los propulsores para motores de cd y ca, fuentes 
de alimentación, relevadores de estado sólido y los contactores. 


Señal de compuerta 


l 
| 
| 
| 
| Figura 8-32 Símbolo y circuito 
Lia a para un MOSIGT. 


8-6 OPERACION EN SERIE Y EN PARALELO 


Los transistores pueden operarse en serie para aumentar su capacidad de manejo de voltaje. Es 
muy importante que los transistores conectados cn serie estén activados y desactivados en forma 
simultánea. De lo contrario, el dispositivo más lento en la activación y cl dispositivo más rápido 
en la desactivación quedarían sujetos al voltaje completo del circuito colector-emisor (o 
drenaje-fuente) pudiendo este dispositivo en particular quedar destruido debido al alto voltaje. 
Los dispositivos deberán ser pareados en lo que se refiere a ganancia, transconductancia, voltaje 
de umbral, voltaje de estado activo, tiempo de activación y tiempo de desactivación. Incluso, las 
características de compuerta o de excitación de base deberán ser idénticas. Pueden utilizarse redes 
de compartición de voltaje similares a las que se utilizan con los diodos. 

Si un dispositivo no es capaz de manejar la demanda de corriente de la carga, los 
transistores se conectan en paralelo. Para que exista una repartición igual de la corriente, 
los transistores deberán ser parcados cn lo que se refiere a ganancia, transconductancia, voltaje de 
saturación, tiempos de activación y desactivación. Pero en la práctica, no es siempre posible 
cumplir con estos requisitos. Se puede obtener una cantidad razonable de repartición de corriente 
(de 45% a 55% con dos transistores) al conectar resistenciás en serie con las terminales dcl emisor 
(o de la fuente) tal y como se muestra en la figura 8-33. 

Bajo condiciones de régimen permanente, las resistencias de la figura 8-33 ayudarán a ia 
compartición de corriente. La compartición de corriente en condiciones dinámicas puede 
obtenerse conectando inductores acoplados, como se muestra en la figura 8-34. Si se eleva la 
corriente a través de Qi, también se elevará el L(di/dí) a través de L1, y a través del inductor La, se 
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Figura 8-33 Transistores conectados 
en paralelo. 


Figura 8-34 Compartición dinámica 
de corriente. 


inducirá un voltaje correspondiente de polaridad opuesta. El resultado es una trayectoria de baja 
impedancia, siendo la corriente trasladada a Q2. Los inductores generarán picos de voltaje y 
pueden resultar costosos y voluminosos, especialmente en el caso de altas corrientes. 

Los TBJ tienen un coeficiente negativo de temperatura. Si un TBJ conduce más corriente 
durante la repartición de corriente, su resistencia en estado activo se reduce y su corriente 
aumenta aún más, en tanto que los MOSFET tienen un coeficiente positivo de temperatura y su 
operación en paralelo es relativamente fácil. El MOSFET que inicialmente conduzca mayor 
corriente se calentará más y aumentará su resistencia en estado activo, resultando en un 
desplazamiento de corriente hacia otros dispositivos. Los IGBT requieren de un cuidado especial 
para parear sus características, debido a las variaciones de los coeficientes de temperatura en 
relación con la corriente del colector. 


Ejemplo 8-6 


Dos MOSFET conectados en paralelo similares a los de la figura 13-33 conducen una corriente 
total /r = 20 A. El voltaje drenaje a fuente del MOSFET M; es Vps; = 2.5 V y el del MOSFET es 
M» Vos: = 3 V. Determine la corriente de drenaje de cada transistor y la diferencia en la 
repartición de corriente si las resistencias en serie para compartir la corriente son (a) Rs = 0.3 Q 
y Ry = 0.2 Q y (b) Rs = 8520.50. 

Solución (a) /pi + [p2 = Ír y Vs: = [ni Rai = Vno + Ima = Reale - Ip). 


Vos — Vos: + IR 
Ry + Ra d (8-52) 


_3-25+20x0.2 
= 03402 


Ip, = 20-9=11A or 55% 
AI = 55 — 45 = 10% 


1p = 


=9A 0 45% 
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3-25 + 20 x 0.5 
(b) Ip = — ps 4 9.5 


Ip. = 20-10.5=9.5A o 47.5% 
Al = 52.5 — 47.5 = 5% 


=105A o 5.5% 


8-7 LIMITACIONES POR di/dt Y dv/dt 


Los transistores requieren de ciertos tiempos de activación y desactivación. Despreciando el 
tiempo de retraso t¿ y el tiempo de almacenamiento ts, las formas de onda típicas del voltaje y 
corriente de un interruptor BJT aparecen en la figura 8-35, Durante la activación, se eleva la 
corriente del colector y el di/dt es 


dt t d n 
Durante la desactivación, el voltaje colector-emisor debe elevarse en relación con el abatimiento 
de la corriente del colector, y dv/dt cs 
dp uc Mat (8-54) 
dt fr fr 
Las condiciones di/di y dv/di en las ecuaciones (8-53) y (8-54) están definidas por las 
características de conmutación del transistor y deben satisfacerse durante la activación y la 
desactivación. Por lo general, se requiere de circuitos de protección para mantener los di/dt y dv/dt 
de operación dentro de los límites permisibles del transistor. Un interruptor típico de transistor 
con protección di/dt y dv/dt aparece en la figura 8-36a, con las formas de onda operativas de la 
figura 8-36b. La red RC a través del transistor se conoce como un circuito de freno y limita el 
dvldi. El inductor Ls que se ocupa de limitar el di/dt a veces se conoce como un freno en serie. 
Supongamos que bajo condiciones de régimen permanente, la corriente de carga /, está en 
marcha libre a través del diodo Dm, el cual tiene un tiempo de recuperación inversa despreciable. 


Figura 8-35 Formas de onda de voltaje y de corriente. 


Sec. 8-7 Limitaciones por di/dt y dv/dt 291 


(a) Circuitos de protección (b) Formas de onda 


Figura 8-36 Interruptor de transistor con protección di/dt y dv/dt. 


Cuando se activa el transistor Oy, la corriente del colector se eleva y la corriente del diodo Dm se 
abate, porque D,, se comporta como si estuviera en corto circuito. El circuito equivalente durante 
la activación aparece en la figura 8-37a, y cl di/dt de activación es 


di _ V, 
dt L (8-55) 
Igualando la ecuación (8-53) con la ecuación (8-55), obtenemos el valor de Ls, 
L= He (8-56) 
L 


Durante el tiempo de desactivación, el capacitor C, se cargará a la corriente de carga apareciendo 
el circuito equivalente en la figura 8-37b. El voltaje del capacitor aparecerá a través del transistor 
y el dvídt es 


du E. I; 
dE. (8-57) 
Igualando la ecuación (8-54) con la (8-57), obtenemos el valor requerido de capacitancia, 
- Lt 
Cs = Y, (8-58) 
i = i 
i —ok E 
E 
5 + 
" Y c= V 
- E SEE d Re 
fa) Modo 1 (b) Modo 2 (c) Modo 3 


Figura 8-37 Circuitos equivalentes. 
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Una vez que el capacitor se ha cargado hasta V,, el diodo de marcha libre se activa. Debido a la 
energía almacenada en L,, aparece un circuito resonante amortiguado, tal y como se muestra en la 
figura 8-37c. El análisis de transitorios del circuito RLC se analiza en la sección 16-4. 
Normalmente, para evitar oscilaciones, el circuito RLC se hace críticamente amortiguado. Para 
una amortiguación crítica unitaria, 6 = 1, la ecuación (16-11) nos lleva a: 


R,=2 4E (8-59) 


El capacitor C; tiene que descargarse a través del transistor y la especificación de corriente pico 
del transistor se incrementa. La descarga a través del transistor puede evitarse colocando la 
resistencia R, a través de C, en vez de colocar R, a través de Vs. 

La corriente de descarga se muestra en la figura 8-38. Al seleccionar el valor de Rs, deberá 
considerarse el tiempo de descarga, RCs = Ts. Un tiempo de descarga de la tercera parte del 
período de conmutación, Ts, es por lo general adecuado. 


IRC = Ty =F 


0 bien 


Ry (8-60) 


Ejemplo 8-7 


Un transistor bipolar es operado como interruptor pulsado a una frecuencia f; = 10 kHz. La 
disposición del circuito aparece en la figura 8-36a. El voltaje de cd del pulsador es V; = 220 Vy 
la corriente de la carga cs [¿ = 100 A. Vcg(sa) = 0 V. Los tiempos de conmutación son tg = 0, t, = 
3 y y tp z 1.2 us. Determine los valores de (a) Ls; (b) Cs; (c) Rs para la condición de 
amortiguamiento crítico; (d) Rs, si el tiempo de descarga se limita a la tercera parte del período 
de conmutación; (e) Rs, si la corriente pico de descarga se limita al 10% de la corriente de carga; 
y (f) la pérdida de energía debido al freno RC, Ps, despreciando el efecto del inductor Ls sobre el 
voltaje del capacitor de freno C;. 
Solución [¿=100 A, V; = 220 V, fs = 10 kHz, t, =3 Wy f= 1.2 us. 

(a) De la ecuación (8-56), Ls = Vst,/I = 220 x 3/100 = 6.6 uH. 

(b) De la ecuación (8-58), C, = IjtJV, = 100 x 1.2/220 = 0.55 LF. 

(c) De la ecuación (8-59), Rs = 2VL/C, = 2N (6.6/0.55 = 6.93 Q. 

(d) De la ecuación (8-60), Rs = 1/3f,/C,) = 10°/(3 x 10x 0.55) = 60.6 Q. 

(e) VR, = 0.1 x Ip, es decir, 220/R, = 0.1 x 100, o bien, R, = 22 Q. 

(f) La pérdida de energia en el circuito de freno, despreciando la pérdida en el diodo D,, es 


P, = 0.5C, Vf, 
= 0.5 x 0.55 x 1076 x 220? x 10 x 103 = 133.1 W 


(8-61) 


T. 


ics | $ | 


Figura 8-38 Corriente de descarga 
del capacitor del circuito de freno. 


|+————T = 14, ——— | 
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8-8 AISLAMIENTO DE LAS EXCITACIONES DE COMPUERTA Y DE BASE 


Para poder operar los transistores de potencia como interruptores, debe aplicarse un voltaje 
apropiado de compuerta o una corriente apropiada de base, y excitar los transistores al modo de 
„saturación para un voltaje activo bajo. El voltaje de control deberá aplicarse entre las terminales 
de compuerta o de fuente o entre las terminales de base y emisor. Los convertidores de potencia 
por lo general requieren de varios transistores por lo que cada transistor debe excitarse 
individualmente. En la figura 8-39a aparece la topología de un inversor monofásico de fuente. El 
voltaje con cd principal es V, con la terminal de tierra G. 

El circuito lógico de la figura 8-39b genera cuatro pulsos. Esos pulsos, tal y como se 
muestra en la figura 8-39c, son desplazados en el tiempo para llevar a cabo la secuencia lógica 
requerida para la conversión de potencia de cd a ca. Sin embargo, todos los cuatro pulsos lógicos 
tienen una terminal común C. La terminal común del circuito lógico puede conectarse a la 
terminal de tierra G de la alimentación de cd principal, tal y como lo muestran las líneas 
punteadas. í 

La terminal gi, que tiene un voltaje Vgı con respecto a la terminal C, no se puede conectar 
directamente a la terminal de compuerta G1. La scñal Vg; deberá aplicarse entre la terminal de 
compuerta Gy y la terminal de fuente $1 del transistor M1. Se necesita aislar e interconectar los 
circuitos entre la lógica y los transistores de potencia. Sin embargo, los transistores Mz y Ma 
pueden excitarse directamente sin circuitos de aislamiento o de interfaz, si las señales lógicas son 
compatibles con los requisitos de excitación de compuerta de los transistores. 

: La importancia de excitar un transistor entre la compuerta y la fuente, en lugar de aplicar 
un voltaje de compuerta entre la compuerta y la tierra comün, se puede demostrar con la figura 
8-40, donde la resistencia de carga es conectada entre fuente y tierra. El voltaje efectivo compuerta-- 


Generador 
de lógica 


(a) Disposición de circuito (bj Generador de lógica 


Von Voz 


(c) Pulsos de compuerta 


Figura 8-39 Inversor monofásico tipo fuente y señales de compuerta. 
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Figura 8-40 Voltaje de compuerta 
entre la compuerta y la tierra. 


fuente es 


Ves = Ve ~ Rilp(Vos) 


donde /p(Vgs) varía con Vgs. El valor efectivo de Vgs se reduce conforme se activa el transistor y 
llegando al valor de régimen permanente, requerido para equilibrar la carga o la corriente de 
drenaje. El valor efectivo de Vgs no es predecible siendo una disposición como ésta no adecuada, 
Existen básicamente dos formas de flotar o aislar la señal de control o de compuerta con respecto 
a la tierra. 


1. Transformadores de pulso 
2. Acopladores ópticos 


8-8.1 Transformadores de pulso 


Los transformadores de pulso tienen un embobinado primario y pueden tener uno o más 
embobinados secundarios. Varios embobinados secundarios permiten señales de compuerta a 
transistores conectados cn seric o en paralelo. La figura 8-41 muestra una disposición de 
excitación de compuerta aislada por transformador. El transformador deberá tener una muy 
pequeña inductancia de fuga, y el tiempo de elevación del pulso de salida deberá ser muy 
pequeño. Con un pulso relativamente largo y una baja frecuencia de conmutación, el 
transformador se saturaría y su salida se distorsionaría. 


8-8.2 Acopladores ópticos 


Los acopladores ópticos combinan un diodo de emisor de luz infrarroja (ILED) y un fototransistor 
de silicio. La señal de entrada se aplica al ILED y la salida se forma del fototransistor. Los 
tiempos de elevación y de abatimiento de los fototransistores son muy cortos, con valores típicos 
de tiempo de activación fon) = 2 a 5 ps y un tiempo de abatimiento kof) = 300 ns. Estos tiempos 
de activación y de abatimiento restringen las aplicaciones de alta frecuencia. En la figura 8-42 


Circuito de 


excitación 

tógico N E : 
Figura 8-41 Excitación de compuertas 
aisladas por transformador. 
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aparece un circuito de aislamiento de compuerta mediante un fototransistor. El fototransistor 
podría ser un par Darlington. Los fototransistores requieren de una alimentación de energía por 
separado y aumentando la complejidad, costo y peso de los circuitos de excitación. 


Acoplador óptico 
Gove es Se + Vcc 


< 
€ 


Lia ti id 


Figura 8-42 Aislamiento de la compuerta por acoplador óptico. 


8-9 MODELOS PSPICE 


El modelo PSpice, que se basa en el modelo de control de carga integral de Gummel y Poon [16], 
aparece en la figura 8-43a. En la figura 8-43b aparece el modelo estático (cd) que se genera 
mediante PSpice. Si ciertos parámetros no se especifican, PSpice supone el modelo sencillo 
Ebers-Moll, tal y como se muestra en la figura 8-43c. 

El enunciado modelo correspondiente a los transistores NPN tienen la forma general 


MODEL QNAME NPN (Pl=V1 P2=V2 P3-V3 ... PN=VN) 
y la forma general correspondiente a los transistores PNP es 
.MODEL QNAME PNP (Pl-eV1 P2-V2 P3eV3 ... PN=VN) 


donde QNAME es el nombre del modelo BJT. NPN y PNP son los símbolos de tipo 
correspondientes a los transistores NPN y PNP, respectivamente. P1, P2,... y Vl, V2,... son los 
parámetros y sus valores, respectivamente. Los parámetros que afectan el comportamiento de 
conmutación de un BJT en electrónica de potencia son IS, BF, CJE, CIC, TR, TF. El símbolo para 
BJT es Q, y su nombre debe iniciarse con Q. La forma general es 


Q<name> NC NB NC NS QNAML [(area) value] 
donde NC, NB, NE y NS son los nodos del colector, base, emisor y substrato, respectivamente, El 
nodo de substrato es opcional. Si no se especifica, por omisión se considera tierra. La corriente 


positiva es la corriente que fluye hacia una terminal. Esto es, tratándose de un BJT-NPN, la 
corriente fluye del nodo del colector, a través del dispositivo, hasta el nodo del emisor. 
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Sec. 8-9 


(a) Modelo Gummel-Poon 


loci/BR 


lbes/BF 


(b) Modelo cd 


Figura 8-43 


Modelos PSpice 


Ov 


Modelo PSpice de un BJT. 


C O Colector 


E Q Emisor 


OE 
(c) Modelo Ebers-Moll 
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El modelo PSpice [16] de un MOSFET de canal n aparece en la figura 8-44a. El modelo estático 
(cd) que se genera mediante PSpice aparece en la figura 8-44b. El enunciado para un MOSFET de 
canal n tiene la forma general 


.MODEL MNAME NMOS (Pl=V1 P2-V2 P3=V3 ... PN=VN) 
y el enunciado para un MOSFET de canal p es de la forma 
.MODEL MNAME PMOS (P1=V1 P2-V2 P3-V3 ... PN-VN) 


donde MNAME es el nombre del modelo. NMOS y PMOS son los símbolos de tipo de los 
MOSFET de canal n y de canal p, respectivamente. Los parámetros que afectan el 
comportamiento de conmutación de un MOSFET en elecuónica de potencia son L, W, VTO, KP, 
IS, CGSO, CGDO. 

El símbolo para un transistor de efecto de campo de silicio metal-óxido (MOSFET) es M. El 
nombre dcl MOSFET deberá empezar con M y toma la forma general 


D O Drenaje 


OS 


(b) Modelo encd 


S O Fuente 


(a) Modelo SPice 
Figura 8-44 Modelo PSpice del MOSFET de canal n 
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M<name> ND NG NS NB MNAME 
+ [k=<value] [W=<value>] 
[AD=<value>] [AS=<value>] 
[PD=<value>] [PS=<value>] 
[NRD=<value>] [NRS=<value>] 
ENRG=<value>] [NRB=<value>] 


+ +++ 


donde ND, NG, NS y ND son los nodos de drenaje, compuerta, fuente y material (o substrato), 
: respectivamente. 


RESUMEN 


Los transistores de potencia generalmente son de cuatro tipos: BJT, MOSFET, SIT e IGBT. Los 
BJT son dispositivos controlados por corriente siendo sus parámetros sensibles a la temperatura 
de la unión. Los BJT sufren por ruptura secundaria por lo que para reducir el tiempo de 
almacenamiento durante la desactivación requieren de corriente inversa de base. Pero tienen un 
voltaje bajo de estado activo y de saturación. 

Los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje; requieren de muy poca potencia de 
excitación en compuerta y sus parámetros son menos sensibles a la temperatura de la unión. No 
existe problema por ruptura secundaria y durante la desactivación no se requiere de un voltaje de 
compuerta negativo. Los IGBT, que combinan las ventajas de los BJT y los MOSFET, son 
dispositivos controlados por voltaje que tienen un bajo voltaje activo similar a los BJT. Los IGBT 
no tienen el fenómeno de ruptura secundaria. Los SIT son dispositivos de alta potencia y de alta 
frecuencia; son muy adecuados para amplificadores de audio, DHF/UHF y microondas. Tienen la 
característica normalmente activo y una alta caída en estado activo. 

Los transistores se pueden conectar en serie o en paralelo, La operación en paralelo requiere 
por lo general de elementos de compartición de corriente. La operación en serie requiere del 
pareamiento de parámetros, especialmente durante la activación y la desactivación. Para mantener 
durante la activación y la desactivación la relación de voltaje y de corriente de los transistores, por 
lo general para limitar di/dt y dv/dt, es necesario el uso de los circuitos de freno. 

Las señales de compuerta se pueden aislar del circuito de potencia mediante transformadores 
de pulso o acopladores ópticos. Los transformadores de pulso son sencillos, pero la inductancia de 
fuga deberá ser muy pequeña. Los transformadores se pueden saturar a baja frecuencia y con 
pulsos largos. Los acopladores ópticos requieren de alimentación de energía por separado. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


. ¿Qué es un transistor bipolar (BJT)? 
. ¿Cuáles son los tipos de BJT? 
. ¿Cuáles son las diferencias entre transistores 


NPN y PNP? 


. ¿Cuáles son las características de entrada de los 


transistores NPN? 


. ¿Cuáles son las características de salida de los 


transistores NPN? 


. ¿Cuáles son las tres regiones de operación de 


los BJT? 


- ¿Qué es la beta (B) de los BJT? 
8-8. 


¿Cuál es la diferencia entre la beta, B, y la beta 
forzada, Br, de los BJT? , 
¿Qué es la transconductancia en los BJT?* 
¿Cuál es el factor de sobregxcitacién de los 
BIT? . 

¿Cuál es el modelo de conmutación de los BJT? 
¿Cuál es la causa del tiempo de retraso en los 


BJT? 
¿Cuál es la causa del tiempo de almacenamiento 
en los BJT? 


¿Cuál es la causa del tiempo de elevación en los 
BJT? 


¿Cuál es la causa del tiempo de abatimiento en 
los BJT? 
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8-16. 
8-17. 
8-18. 
8-19. 
8-20. 
8-21. 


8-22. 
8-23. 


3-24. 
8-25. 


8-26. 
8-27. 
8-28. 


8-29. 
8-30. 


8-31. 
8-32. 


¿Qué es el modo de saturación en los BJT? 
¿Qué es el tiempo de activación en los BJT? 
¿Qué es el tiempo de desactivación en los BJT? 
¿Qué es FBSOA de los BJT? 

¿Qué es RBSOA de los BJT? 


¿Por qué durante la desactivación es necesario 
invertir la polarización de los BJT? 

¿Qué es la ruptura secundaria de los BJT? 
¿Cuáles son las técnicas de excitación de la base 
para aumentar las velocidades de conmutación 
de los BJT? 

¿Qué es el control de antisaturación de los BJT? 
¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los 
BJT? 

¿Qué es un MOSFET? 

¿Cuáles son los tipos de MOSFET? 


¿Cuáles son las diferencias entre los MOSFET 
tipo enriquecimiento y los tipo agotamiento? 


¿Qué es el voltaje de estrechamiento de los 
MOSFET? 


¿Qué es el voltaje de umbral de los MOSFET? 
¿Qué es la transconductancia de los MOSFET? 


¿Cuál es el modelo de conmutación de un 
MOSFET de canal a? 
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8-33. 
8-34. 
8-35. 
8-36. 
8-37. 
8-38. 
8-39. 
8-40. 
8-41. 
8-42. 
8-43. 
8-44. 


8-45. 


8-46. 


8-1. 


8-2. 


8-3. 


¿Cuáles son las características de transferencia 
de los MOSFET? 

¿Cuáles son las características de salida de los 
MOSFET? 

¿Cuáles son las veniajas y desventajas de los 
MOSFET? 

¿Por qué durante la desactivación los MOSFET 
no requieren de un voltaje de compuerta negativo? 
¿Por qué difiere el concepto de saturación en los 
BJT y en los MOSFET? 

¿Qué es el tiempo de activación de los 
MOSFET? 

¿Qué es el tiempo de desactivación de los 
MOSFET? 

¿Qué es un SIT? 

¿Cuáles son las ventajas de los SIT? 

¿Cuáles son las desventajas de los SIT? 

¿Qué es un IGBT? 

¿Cuáles son las características ge transferencia 
de los IGBT? 

¿Cuáles son las características de salida de los 
IGBT? 

¿Cuáles son ventajas y desventajas de los IGBT? 


. ¿Cuáles son las diferencias principales entre los 


MOSFET y los BJT? 


. ¿Cuáles son los problemas de operación en 


paralelo de los BJT? 


. ¿Cuáles son los problemas de operación en 


paralelo de los MOSFET? 


. ¿Cuáles son los problemas de operación en 


paralelo de los IGBT? 


. ¿Cuáles son los problemas de operación en serie 


de los BJT? 


. ¿Cuáles son los problemas de operación en serie 


de los MOSFET? 


. ¿Cuáles son los problemas de operación en serie 


de los IGBT? 


. ¿Cuáles son los objetivos de los circuitos de 


freno en paralelo en los transistores? 


. ¿Cuál es el objetivo de los circuitos de freno en 


serie en los transistores? 


. ¿Cuáles son las ventajas y desventajas del 


aislamiento de compuerta por transformador? 


. ¿Cuáles son las ventajas y desventajas del 


aislamiento de compuerta por acoplamiento 
óptico? 


PROBLEMAS 


La beta (f) del transistor bipolar de la figura 8-6 
varía desde 10 hasta 60. La resistencia de la 
carga es Rc = 5 Q. El voltaje de alimentación en 
cd es Vcc = 100 V y el voltaje de entrada al 
circuito de la base es Vg = 8 V. Si Verga) = 2.5 
V y Verga) = 1.75 V, encuentre (a) el valor de 
Rg que resulte en saturación con un factor de 
sobreexcitacién de 20; (b) la B forzada, y (c) la 
pérdida de potencia en el transistor P7. 

La beta (P) del transistor bipolar de la figura 8-6 
varía desde 12 hasta 75. La resistencia de la 
carga es Rc = 1.5 Q. El voltaje de la 
alimentación en cd es Vcc = 40 V y el voltaje de 
entrada al circuito de la base es Vg z 6 V. Si 
VcE(sa) = 1.2 V, VaE(sa) = 1.6 V y Rg = 0.7 Q, 
determine (a) el factor de sobreexcitación ODF, 
(b) la B forzada y (c) la pérdida de potencia en 
el transistor Pr. 

Se utiliza un transistor como interruptor apare- 
ciendo las formas de onda en la figura 13-10, Los 


Problemas 


8-4, 


parámetros son Vee = 200 V, VBE) = 3 V, Ig =8 
A, Vcgsa) = 2 V, lcs = 100 A, tg = 0.5 ps, t = 1 
HS, ls = 5 us, tp 3 us y fs = 10 KHz. El ciclo de 
trabajo es k = 50%. La corriente de fuga al 
colector-emisor es /cgo = 3 mA. Determine la 
pérdida de potencia debida a la corriente del 
colector (a) durante la activación fon = lg + Ij; (b) 
durante el período de conducción t,, (c) durante la 
desactivación loff = ls + ij, (d) durante el tiempo 
de desactivación t, y (e) las pérdidas totales 
promedio Pr. (f) Grafique la potencia instantánea 
debida a la corriente del colector P¿(1). 

La temperatura máxima de la unión del tran- 
sistor bipolar del problema 8-3 es T; = 150 °C, 
la temperatura ambiente es T4 = 25 °C. Si las 
resistencias térmicas son Ryc = 0.4 °C/W y Rcs 
= 0.05 °C/W, calcule la resistencia térmica del 
disipador de calor Rsa. (Sugerencia: desprecie 
la pérdida de potencia debida a la excitación de 
la base.) 
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8-5. 


8-6. 


8-7. 


Para los parámetros del problema 8-3, calcule la 
pérdida promedio de potencia debida a la 
corriente de base, Pg. 

Repita el problema 8-3 si VgE(sa) = 2.3 V, Ig = 8 
A, Vega) = 1,4 V, ta 0.1 ps, t, = 0.45 ps, ts = 
3.2 ps y f= 1.1 ps. 

Un MOSFET se utiliza como conmutador. Los 
parámetros son Vpp = 40 V, Ip = 35 A, Rps = 
28 mQ, Vgs = 10 V, fd(on) = 2.5 ns, t, = 60 ns, 
ta(ort) = 70 ns, t= 25 ns, fs = 20 kHz. La 
corriente de fuga drenaje-fuente es [pss = 250 
PA. El ciclo de trabajo es k = 60%. Determine la 
pérdida de potencia debida a la corriente de 
drenaje (a) durante la activaciénNon = tan) + tr 
(b) durante el período de conducción £,, (c) 
durante la desactivación for = faorr + ty, (d) 
durante el tiempo de desactivación ło, y (e) las 
pérdidas promedio de potencia totales Pr. 


8-8. La temperatura máxima de la unión del 


8-9. 


8-10. 


MOSFET del problema 8-7 es T; = 150 °C, y la 
temperatura ambiente es T4 = 30 °C. Si las 
resistencias térmicas son Ryc = 1K/W y Res = 
1K/W, calcule la resistencia térmica del 
disparador de calor, Rsa. (Nota: K = °C + 273.) 
El circuito de excitación de la base de la figura 
3-18 tiene Vcc = 400 V, Rc = 4.0, Va = 3.6 V, 
Van = 0.9 V, Vsega = 0.7 V, Vg = 15 V, Rg = 1.1 
Q y B = 12. Calcule (a) la corriente del colector 
sin fijación, (b) el voltaje de fijación del colector 
Veg, y (c) la corriente del colector por fijación. 
Dos BJT están conectados en paralelo como se 
muestra en la figura 8-33. La corriente total de 
carga es /r = 200 A. El voltaje colector-emisor 
del transistor Q; es Vcgi = 1.5 V y el del 
transistor Q2 es Vcg? = 1.1 V. Determine la 
corriente del colector de cada transistor y la 


act 
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diferencia en la repartición de corriente si las 
resistencias en serie de repartición de corriente 
son (a) Re = 10 mQ y Res = 20 MQ, y (b) Ret = 
R= 20 mO. 


8-11. Un transistor bipolar se opera como interruptor 


pulsado, a una frecuencia f, = 20 kHz. La 
disposición del circuito es la que aparece en la 
figura 8-36a. El voltaje de entrada de la 
corriente directa del pulsador es V, = 400 V y la 
corriente de la carga es / = 100 A. Los tiempos 
de conmutación son /, = 1 ps y ty = 3 ps. 
Determine los valores de (a) Ly; (b) Cy; (c) Rs 
para una condición de amortiguación crítica; (d) 
Rs si el tiempo de descarga está limitado a la 
tercera parte del período de conmutación; (e) R, 
si la corriente pico de descarga está limitada al 
5% de la corriente de carga; y (f) la pérdida de 
potencia debida al circuito de freno RC, Ps, 
despreciando el efecto del inductor Ls en el 
voltaje del capacitor del freno, C;. Suponga que 
VcE(sa) = 0. 


8-12. Un MOSFET se opera como interruptor pulsado 


auna frecuencia f, = 50 kHz. La disposición del 
circuito aparece en la figura 8-36a. El voltaje de 
entrada de cd del pulsador es V, = 30 V y la 
corriente de carga es /z = 40 A. Los tiempos de 
conmutación son f, = 60 ns y t= 25 ns. 
Determine los valores de (a) Ls; (b) Cs; (c) Rs 
para la condición de amortiguación critica; (d) 
Rs si el tiempo de descarga está limitado a la 
tercera parte del período de conmutación; (e) R, 
si la corriente pico de descarga está limitada al 
5% de la corriente de carga; y (f) la pérdida de 
potencia P, debida al freno RC, despreciando el 
efecto del inductor L, en el voltaje del capacitor 
del freno Cs. Suponga que. VcE(sas) = 0. 
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Pulsadores de cd 


9-1 INTRODUCCION 


En muchas aplicaciones industriales, es necesario el convertir una fuente de cd de voltaje fijo a una 
fuente de cd de voltaje variable. Un pulsador de cd, convierte directamente de cd a cd, por lo que 
también se conoce como convertidor de cd a cd. Un pulsador se puede considerar como el equiva- 
lente a un transformador de ca con una relación de vueltas que varía en forma contínua. Al igual 
que un transformador, puede utilizarse como una fuente de cd reductora o elevadora de voltaje. 

Los pulsadores se utilizan ampliamente en el control de los motores de tracción de automó- 
viles eléctricos, tranvías eléctricos, grúas marinas, montacargas y elevadores de minas. Proporcio- 
nan control en aceleraciones continuas, una alta eficiencia y una respuesta rapida dinámica. Los 
pulsadores se pueden utilizar'en el freno regenerativo de motores de cd para devolver la energía a 
la alimentación, característica que da como resultado un ahorro en aquellos sistemas de transporte 
que tienen paradas frecuentes. Los pulsadores se utilizan en los reguladores de voltaje de cd, y 
también, junto con una inductancia, para generar una fuente de cd, especialmente para el inversor 
de cd. 


9-2 PRINCIPIO DE LA OPERACION REDUCTORA 


E 


El principio de esta operación puede explicarse a partir de la figura 9-1a. Cuando se cierra el inte- 
rruptor SW durante un tiempo 41, el voltaje de efitrada V; aparece a través de la carga. Si el inte- 
rruptor se mantiene abierto durante un tiempo f, el voltaje vés de la carga es cero. Las formas 
de onda correspondientes al voltaje de salida y de la corriente de carga se muestran en la figura 
9-1b, El interruptor pulsador se puede poner en práctica utilizando (1) un JBT de potencia, (2) 
un MOSFET de potencia, (3) un GTO, o (4) un tiristor de conmutación forzada. Los dispositivos 
reales tienen una caída de voltaje finita, que va desde 0.5 hasta 2 V y, por razones de simpli- 
cidad, despreciaremos las caídas de voltaje de estos dispositivos semiconductores de potencia, 


303 


M 
Vs i 


te 
+ Pulsador $i Va 
ig y | AA A y AA 
+ 0 


Je 


i 
V, 
R H 
ety | et) ———— 
0 


kT T 


(8) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 9-1  Pulsador reductor con carga resistiva. 


El voltaje promedio de salida está dado por 
"IMMER ee 
Va > ah Uo dt = T V: = ft V, m kV, (9-1) 


y la corriente promedio de carga, la = V,/R = kV,/R, donde T es el período de pulsación, k = t,/T es 
el ciclo de trabajo del pulsador, y f es la frecuencia de pulsación. El valor rms del voltaje de sali- 
da sc determina a partir dc 


y, = (s La dt) C SVEV, (9-2) 


Si suponemos un pulsador sin pérdidas, la potencia de entrada al puisador es la misma que la po- 
tencia de salida, y está dada por 
kT U y? 


2 
0 = — a 
H RTK (9-3) 


Pr ., —]1 
Pasi, wi dt = 3. R 


La resistencia efectiva de entrada, vista por la fuente es 


Vv, V _R 
L VR k c 

Se puede variar el ciclo de trabajo k desde 0 hasta 1 si se varía t1, T, o bien f. Por lo tanto, al 
controlar k se puede variar el voltaje de salida V, desde O hasta Vs, y se puede controlar el flujo de 
potencia. 


R; = 


1. Operación a frecuencia constante. La frecuencia de pulsación f (o el período de pulsa- 
ción T) se mantiene constante variando solo el tiempo activo 1j. El ancho del pulso se varía por lo 
que este tipo de control se conoce como control de modulación por ancho de pulso (PWM). 


2. Operación a frecuencia variable. Varia la frecuencia-de pulsación f. Ya sea el tiempo 
activo, es decir 4, o el tiempo inactivo, f2, se mantiene constante, Esto se conoce como modula- 
ción por frecuencia. La frecuencia debe variarse en un amplio rango para obtener todo el rango de 
salida del voltaje. Este tipo de control generará armónicas a frecuencias no predecibles y el diseño 
del filtro resultará difícil, 
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Ejemplo 9-1 à 


El pulsador de cd de la figura 9-1a tiene una carga resistiva R = 10 Q y un voltaje de entrada de 
V, = 220 V. Cuando el interruptor pulsador se mantiene activo, su caída de voltaje es v. = 2 V, y 
la frecuencia de pulsación es f = 1 kHz. Si el ciclo de trabajo es 50%, determine (a) el voltaje 
promedio de salida V,, (b) el voltaje rms de salida Vg, (c) la eficiencia del pulsador (d) la resis- 
tencia efectiva de entrada R; del pulsador y (e) el valor rms de la componente fundamental del 
voltaje armónico de salida. 
Solución V,2220V, Kkz0.5, Rz 100 y vq 22 V. 

(a) A partir de la ecuación (9-1), Va = 0.5 x (220 — 2) = 109 V. 

(b) De la ecuación (9-2), V, = V0.5 x (220 - 2) = 154.15 V. 

(c) La potencia de salida se puede determinar a partir de 


ud kT vj tl; KT (V; — va P (V, — va 
P=, Žas [E Ga ar a 


T Jo R 
(9-5) 
- 2 
= 0.5 x Soren 
10 
La potencia de entrada del pulsador se puede determinar a partir de 
elf yey a L [TYV — Ven) yy VO 7 ve) 
pP, V adio uf, R dt=k R 
(9-6) 
= 0.5 x 220 x 201 = 2398 W 
La eficiencia del pulsador es 
P, 23762 _ 
MEI 7 90% 


(d) De la ecuación (9-4), R; = 10/0.5 = 20 Q. 
(e) El voltaje de salida que se muestra en la figura 9-1b puede expresarse en una serie de 
Fourier, de la forma 
v(t) = kV, + vs > sen Zark cos 2nmft 


n=l 


(9-7) 
+% S (1 — cos 204) sen 2naft 
NT p=) 
La componente fundamental (para n = 1) de la armónica del voltaje de salida se puede determi- 


nar a partir de la ecuación (9-7), como 


v(t) = 5 [sen 2ark cos 2aft + (1 — cos 27k) sen 2t] 


9-8 
. 220 x 2 O8 


T 


y su valor rms es V; = 140.06/V 2 = 99.04 V. 


sen(27 X 10001) = 140.06 sen(6283.21) 


Nota. El cálculo de la eficiencia, que incluye las pérdidas de conducción del pulsador, no 
toma en consideración las pérdidas de conmutación debidas a la activación y desactivación de los 
pulsadores reales. La eficiencia de un pulsador real varía entre 92 y 99%. 
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9-3 PULSADOR REDUCTOR CON CARGA RL 


En la figura 9-2 aparece un pulsador con una carga RL. La operación del pulsador se puede dividir 
en dos modos. Durante el modo 1, el pulsador es conmutado y la corriente fluye de la alimenta- 
ción a la carga. Durante el modo 2, el pulsador se retira de la línea y la corriente de carga continúa 
fluyendo a través del diodo de marcha libre Dm. Los circuitos equivalentes para estos modos apa- 
recen en la figura 9-3a. Las formas de onda de la corriente de carga y de voltaje de salida se mues- 
tran en la figura 9-3b, 

La corriente de carga para el modo 1 se puede determinar a partir de 


: di 
V,- Ri +L +F (9-9) 
t 
La solución de la ecuación (9-9) con una corriente inicial ¿(4 2 0) = 7; da la corriente de carga como 
=E 


i(t) = Ie RE + Ys (1 — ef) (9-10) 


Este modo es válido para 0 € 1 € 4; (= KT); y al final de este modo, la corriente de carga se con- 
vierte en 


üá(t ^ t; —-kT)-bh (9-11) 


La corriente de carga para el modo 2 se puede encontrar a partir de 


0- Rn +L E+E (9-12) 


Con la corriente inicial i2(¢ = 0) = /; y volviendo a definir cl origen del tiempo (es decir t = 0) al 
principio del modo 2, tenemos 


WO = hee — E (p — ema) (9-13) 


Este modo es válido para 0 € 1 € n [= (1 — k)T]. Al final de este modo, la corriente de carga se 
convierte en 


(t= bh) =h (9-14) 
Al final del modo 2, el pulsador se vuelve a conectar en el siguiente ciclo, después del tiempo T = 
Yf=4 +05. 


Bajo condiciones de régimen permanente, /; = /3. La corriente pico de la componente ondu- 
latoria de la carga puede determinarse a partir de las ecuaciones (9-10), (9-11), (9-13) y (9-14). 


Pulsador 


Figura 9-2 Pulsador con 
cargas RL. 
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Modo 2 0 kT 
(a) Circuitos equivalentes (b) Formas de onda 


Figura 9-3 Circuitos equivalentes y formas de onda para cargas RL. 


De las ecuaciones (9-10) y (9-11), /2 está dado por 


L = Le RL + n- (1 — e7KIRiL) 


De las ecuaciones (9-13) y (9-14), 73 está dado por 
E 
h = Ty = Le 0-9TRL — 2 (1 — e-a-9TRIL) 
La corriente de la componente ondulatoria pico a pico es 
AI-b-1 


que después de simplificarse se convierte en 
T V, 1- eg *TRIL + e TRIL "E e 01-OTRIL 


AI 


R 1 — e TRE 
La condición para la componente ondulatoria máxima, 
d(AI) " 
dk 


Sec. 9-3 Pulsador reductor con carga RL 


Corriente 
continua 


Corriente 
discontinua 


--2--2--2-----—---.---- 


(9-15) 


(9-16) 


(9-17) 


(9-18) 
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da e 4 — ¿OR = O), es decir, -k = -(1 — k) o bien, k = 0.5. La corriente de la componente ondu- 
latoria pico a pico maxima (en k = 0.5) es 


V, R 
R tanh 4L (9-19) 


Para 4fL >> R, tangente hiperbólica 6 = 6 y la la corriente de la componente ondulatoria máxima 
se puede aproximar a 


Almáx = 


Xg 
4fL 

Nota. Las ecuaciones (9-9) a (9-20) sólo son válidas para el flujo continuo de corriente. Para 
un tiempo largo de desactivación, particularmente en baja frecuencia y bajo voltaje de salida, la co- 
rriente de carga puede resultar discontinua. La corriente de carga sería continua si R/L >> T o bien 
Lf >> R. En el caso de la corriente de carga discontinua, /, = 0 y la ecuación (9-10) se convierte en 


Almáx = (9-20) 


; V,—E 
iOS ae) 
La ecuación (9-13) es válida para O € £ € t2 de tal forma que iz(( = t2) = f3 = [4 =0, lo que da 
«Lp 4 24) 
t= R Inti + E 


Ejemplo 9-2 


Un pulsador alimenta una carga RL según se muestra en la figura 9-2 con V, = 220 V, R=5Q,L 
= 7.5 mH, f = 1 kHz, k = 0.5 y E = 0 V. Calcule (a) la corriente instantánea mínima en la carga 
h, (b) la corriente instantánea pico de la carga /2, (c) la corriente de la componente ondulatoria 
pico a pico máxima en la carga, (d) el valor promedio de la corriente de carga Ig, (e) la corriente 
rms de la carga lo, (f) la resistencia efectiva de entrada R; vista por la fuente y (g) la corriente 
rms del pulsador fR. 
Solución V,= 220 V,R=5Q,L=7.5mH, E=0V,k=0.5, y f = 1000 Hz. 
De la ecuación (9-15), /; = 0.7165/, + 12.473 y de la ecuación (9-16), Jı = 0.716515 + 0. 

(a) Al resolver estas dos ecuaciones, obtenemos /, = 18,37 A. 

(b) 2 = 25.63 A. 

(c) Al 2 h - h = 25.63 ~ 18.37 = 7.26 A. De la ecuación (9-19), Almax = 7.26 A, dando la 
ecuación (9-20) el valor aproximado, Almay = 7.33 A. 

(d) La corriente promedio en la carga es aproximadamente, 
LE hl E 25.63 + 18.37 -22A 

2 2 

(e) Si suponemos que la corriente en la carga se eleva en forma lineal desde /, hasta lo, la 

corriente instantánea en la carga sc puede expresar como 


: Alt 
h-htux 


El valor rms de la corriente en carga puede encontrarse a partir de 


(1 fir 2 "-[n (h — hy n 
I: an if dt) = Li + a + Ah — Hi) 


=22.1A 


para 0 << kT 


(9-21) 
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(f) La corriente promedio de la fuente 
f,=kl,=0.5 xX 22=11A 


y la resistencia efectiva de entrada R; = V,//, = 220/11 20 Q. 
(g) La corriente rms del pulsador se puede determinar a partir de 


iam (afr a a) = Vk E + loe + Id; - n|” 


= Vkl, = V0.5 x 22.1 = 15.63 A 


(9-22) 


Ejemplo 9-3 
El pulsador de la figura 9-2 tiene una resistencia de carga R = 0.25 Q, un voltaje de entrada V, = 
550 V, y un voltaje de batería E = 0 V. La corriente promedio de la carga /, = 200 A, y la frecuen- 
cia del pulsador f = 250 Hz. Use el voltaje promedio de salida para calcular la inductancia de la 
carga L, que limitaría la corriente de la componente ondulatoria máxima de la carga a 10% de la. 
Solución V, = 550 V, R = 0.25 Q, E = 0 V, f = 250 Hz, T = 1/f = 0.004 s, y Ai = 200 x 0.1 = 
20 A. El voltaje promedio de salida Va = kV, = Rig. El voltaje a través del inductor está dado por 


di 


Lb V, — RI, =, V, v kV, = V5 - Kk 
Si la corriente en la carga se supone elevarse lincalmente, dt = tı = KT y di = Al: 
Va -k 
Ai — Pao kT 


Para las peores condiciones de la componente ondulatoria, 


d 
dk 


0 


Esto da k 2 0.5 y 
Ai L = 20 x L = 550(1 — 0.5) x 0.5 x 0.004 


y el valor requerido de la inductancia es L = 27.5 mH. 


9-4 PRINCIPIO DE OPERACION ELEVADORA 


Un pulsador se puede utilizar para elevar un voltaje de cd, una disposición para una operación ele- 
vadora aparece en la figura 9-4a. Cuando el interruptor SW se cierra durante el tiempo 11, la co- 
rriente del inductor se eleva y la energía se almacena en el inductor L. Si durante cl tiempo ta el 
interruptor se abre, la energía almacenada del inductor se transfiere a la carga a través del diodo 
D; y la corriente del inductor se abate. Si suponemos un flujo continuo de corriente, la forma de 
onda para la corriente del inductor aparece en la figura 9-4b. 

Cuando el pulsador está activado, el voltaje a través del inductor es 


di 


wale 
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02 04 06 08 1.0 
(b) Forma de onda de corriente (c) Voltaje de salida 


Figura 9-4 Disposición para una operación elevadora. 


y esto nos da la corriente de la componente ondulatoria pico a pico en el inductor, como 


V, 
Al= L ti (9-23) 
El voltaje instantáneo de salida es 
* AL. tas l 
wy = Vi + LV (1+ 0) = 51—k (9-24) 


Si sc conccta un capacitor C; grande a través de la carga, como muestran las líneas puntea- 
das de la figura 9-4a, el voltaje de salida será continuo y v, se convertirá en el valor promedio V4. 
Podemos observar dc la ecuación (9-24) que el voltaje a través de la carga se puede elevar varian- 
do el ciclo de trabajo, k, y que el voltaje de salida mínimo es V; cuando & = 0. Sin embargo, el pul- 
sador no se puede conectar continuamente de forma que & = 1. Para valores de & que tiendan a la 
unidad, el voltaje de salida se hace muy grande y resulta muy sensible a los cambios en &, tal y co- 
mo sc ve cn la figura 9-4c. 

Este principio puede aplicarse para transferir energía de una fuente de voltaje a otra tal y co- 
mo se muestra en la figura 9-5a. Los circuitos equivalentes para los modos de operación se mues- 
tran en la figura 9-5b y las formas de corriente en la figura 9-5c. La corriente del inductor para el 
modo 1 está dada por 


310 Pulsadores de cd Cap. 9 


+ 


Modo 2 
(b) Circuitos equivalentes (c) Formas de onda de corriente 


Figura 9-5 Disposición para la transferencia de energía. 


y se expresa en la forma 


i(t) = E +h (9-25) 


donde / es la corriente inicial para el modo 1. Durante este modo, la corriente debe elevarse sien- 
do la condición necesaria 


di 
pao <> 
di >0 o vV.>0 
La corriente para el modo 2 está dada por 
_, di 
VSL di +E 
y se resuelve 
: V,-E 
h(t) = DET t+h (9-26) 


donde /» es la corriente inicial para el modo 2. Para un sistema estable, la corriente debe abatirse y 
la condición es 


— 0 o V <E 
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Si no se satisface esta condición, la corriente del inductor se seguiría elevando y tendrá lugar una 
situación de inestabilidad. Por lo tanto, las condiciones para una transferencia de potencia contro- 
lable son 


0<V,<E (9-27) 


La ecuación (9-27) indica que el voltaje de la fuente V, debe ser menor que el voltaje E, para per- 
mitir la transferencia de potencia de una fuente fija (o variable) a un voltaje fijo de cd. En el fre- 
nado eléctrico de motores de cd, donde los motores operan como generadores de cd, el voltaje 
terminal se abate conforme se reduce la velocidad de la máquina. El pulsador permite la transfe- 
rencia de potencia a una fuente fija de cd o a un reóstato. 

Cuando el pulsador está activado, la encrgía se transfiere desde la fuente V, hasta el inductor 
L. Si a continuación el pulsador se desactiva, una magnitud de la energía almacenada al inductor 
es forzada a la batería E. 


Nota. Sin la acción pulsadora, v, debe ser mayor que E para transferir potencia desde V, 
hasta E. 


9-5 PARAMETROS DE RENDIMIENTO 


Los dispositivos semiconductores de potencia requieren de un tiempo mínimo para activarse y de- 
sactivarse. Por lo tanto, el ciclo de trabajo k sólo puede controlarse entre un valor mínimo kmin y 
un máximo kmax, y por ello, el valor mínimo y el valor máximo del voltaje de salida queda limita- 
do. La frecuencia de conmutación del pulsador también queda limitada. Se puede observar de la 
ecuación (9-20) que la corriente de la componente ondulatoria de la carga depende inversamente 
de la pulsación f. La frecuencia deberá ser lo más alta posible para reducir la componente ondula- 
toria de la carga y para minimizar cl tamaño de cualquier inductor adicional en serie en el circuito 
de la carga. 


9-6 CLASIFICACION DE PULSADORES 


El pulsador reductor de la figura 9-1a sólo permite que la potencia fluya de la fuente a la carga, 
conociéndose como un pulsador de clase A. Dependiendo de la dirección en la que fluyan la co- 
rriente y el voltaje, los pulsadores se pueden clasificar en cinco tipos: 


Pulsador de clase A 
Pulsador de clase B 
Pulsador de clase C 
Pulsador de clase D 
Pulsador de clase E 


Pulsador de clase A. — La corriente dc la carga fluye hacia la carga. Tanto el voltaje co- 
mo la corriente de la carga son positivos, tal y como se ve en la figura 9-6a. Este es un pulsador 
de un solo cuadrante, nombrándosele operado como rectificador. Las ecuaciones en la sección 9-2 
y 9-3 se pueden aplicar para evaluar el rendimiento de un pulsador de clase A. 
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VL vi 
Vi MI 
0 hoi -h 0 Lit 
{a} Clase A (b) Clase B (c) Clase C 


(d) Clase D (e) Clase E 


Figura 9-6 Clasificación de los pulsadores. 


Pulsador clase B. La corriente de carga fluye fuera de la carga. El voltaje de la car- 
ga es positivo, pero la corriente de la carga es negativa, tal y como se ve en la figura 9-6b. Es- 
te también es un pulsador de un solo cuadrante, pero opera en el segundo cuadrante por lo que 
se dicc que opera como inversor. En la figura 9-7a aparece un pulsador clase B, en el que la 
batería E forma parte de la carga y puede ser la contrafuerza electromotriz de un motor de cd. 

Cuando el interruptor $, es activado, el voltaje E impulsa la corriente a través del induc- 
tor L y el voltaje de la carga v, se convierte en cero. El voltaje instantáneo de la carga vy y la 


i L R (b) Corriente de carga 


0 kT T TENTER t 


(a) Circuito (c) Voltaje de carga 


Figura 9-7 Pulsador clase B. 
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corriente de la carga i, aparecen respectivamente en las figuras 9-7b y 9-7c. La corriente iz, que 
aparece, está descrita por 
di; 
=L= +R +E 
dt tl 


que, con la condición inicial i,(t = 0) =/; da 
ij = [e QD — a — e RID) para 0 < t£ = kT (9-28) 
Ent=f 
i(t=t, =kT) =] 


Cuando se desactiva el interruptor $;, una magnitud de energía almacenada en el inductor L es de- 
vuelta a la alimentación V, vía el diodo D4. La corriente de carga i, se abate. Redefiniendo el ori- 
gen de los tiempos ¢ = 0, la corriente de carga i, queda descrita por 


di 


V=L En +R +E 
que, con la condición inicial i(t = t2) = 72, da 
E V, <E (Ri, 
ij = he VD + E (1 — eV) peraü0zt-t (9-29) 


donde tz = (1 — k)T. Ent 2 bh, 
u(tzt)zh para una corriente continua en régimen permanente 


=0 para una corriente discontinua en régimen permanente 


Pulsador de clase C. La corriente de carga es positiva o negativa, tal y como aparcce 
en la figura 9-6c. El voltaje en la carga es siempre positivo. Este se conoce como un pulsador de 
dos cuadrantes. Se puede combinar pulsadores de clase A y de clase B para formar un pulsador de 
clase C, tal y como se muestra en la figura 9-8. $1 y D2 operan como un pulsador de clase A. $, y 
D operan como un pulsador de clase B. Debe tenerse cuidado en asegurarse que los dos interrup- 
tores no sean disparados juntos; de lo contrario, la alimentación V, quedará en corto circuito. Un 
pulsador de clase C puede operarse como rectificador o como inversor. 


Figura 9-8  Pulsador de clase C. 
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Figura 9-9  Pulsador de clase D. 


Pulsador clase D. La corriente en la carga es siempre positiva. El voltaje en la carga es 
positivo o negativo, tal y como aparece en la figura 9-6d. Un pulsador de clase D también puede 
operar como rectificador o como inversor, tal y como se muestra en la figura 9-9. Si $1 y S4 son 
activados, vy e ij, se convierten en positivos. Si $1 y S4 son desactivados, la corriente de carga i, 
será positiva y continuará fluyendo a través de la carga altamente inductiva. Los diodos D2 y D3 
proporcionan una trayectoria para la corriente de carga y vz se invierte, 


Pulsador de clase E. La corriente de carga puede ser positiva o negativa, tal y como 
se muestra en la figura 9-6e. El voltaje en la carga también puede ser positivo o negativo. Este se 
conoce como pulsador de cuatro cuadrantes. Se puede combinar dos pulsadores de clase C para 
formar un pulsador de clase E, tal y como aparece en la figura 9-10a. Las polaridades de voltaje 
de la carga y de la corriente de carga se muestran en la figura 9-10b, Los dispositivos que son 


(a) Circuito 


VL 
Inversion 
VL *Ve 

it -ve 


Rectificación 
VL *Ve 
ip +Ve 


iL 


VL Va VL-Ve 

iL Ve iL +Ve 

Rectificación | Inversión 
(b) Polaridades (c) Dispositivos en conducción 


Figura 9-10  Pulsador de clase E. 
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operativos en diferentes cuadrantes aparecen en la figura 9-10c. Para operar en el cuarto cuadran- 
te, deberá invertirse la operación de la batería E. Este pulsador es la base del inversor monofásico 
de puente completo de la sección 10-4, 


9-7 REGULADORES EN MODO DE CONMUTACION 


Los pulsadores de cd se pueden utilizar como reguladores en modo de conmutación para convertir 
un voltaje de cd, por lo general no regulado, a un voltaje de salida de cd regulado. La regulación se 
consigue por lo general mediante la modulación del ancho de pulso a una frecuencia fija, y el dispo- 
sitivo de conmutación por lo regular es un BJT, MOSFET o IGBT de potencia. Los elementos de los 
reguladores en modo de conmutación se muestran en la figura 9-11a. Podemos observar en la figura 
9-1b que la salida de los pulsadores de cd con carga resistiva es discontinua y que contiene armóni- 
cas. El contenido de la componente ondulatoria normalmente se reduce mediante un filtro LC. 

Los reguladores conmutados están disponibles en forma comercial como circuitos integra- 
dos. El diseñador puede seleccionar la frecuencia de conmutación escogiendo los valores de R y C 
del oscilador de frecuencia. Como regla práctica, a fin de maximizar la eficiencia, el período mí- 
nimo del oscilador debe ser aproximadamente cien veces mayor que el tiempo de conmutación del 
transistor; por ejemplo, si el transistor tiene un tiempo de conmutación de 0.5 us, el período del 
oscilador debe ser de 50 us, lo que nos da una frecuencia máxima del oscilador de 20 kHz. Esta li- 
mitación se debe a las pérdidas por conmutación en el transistor, mismas que se incrementan con 
la frecuencia de conmutación, como resultado, la eficiencia se reduce. Además, las pérdidas en los 


Entrada Salida 


Amplificador Referencia 


(a) Diagrama de bloque 


Figura 9-11 Elementos de los regu- 
ladores en modo de conmutación. 


(b) Señales de control 
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núcleos de los inductores limitan la operación en alta frecuencia. El voltaje de control ve se obtie- 
ne al comparar el voltaje de salida con su valor deseado. v. puede compararse con un voltaje de 
diente de sierra v, para generar la señal de control PWM para el pulsador de cd. Esto aparece en la 
figura 9-11b. Existen cuatro topologías básicas para los reguladores conmutados. 


Reguladores reductores 
Reguladores elevadores 
Reguladores reductores/elevadores 
Reguladores Cuk | 


SNe 


9-7.1 Reguladores reductores 


En un regulador reductor, el voltaje promedio de salida Vz, es menor que el voltaje de entrada, V;, 
de ahí la palabra “reductor”, el cual es muy popular. En la figura 9-12a aparece el diagrama de 
circuito de un regulador reductor que utilizan un BIT de potencia, y que es parecido a un pulsador 
reductor. La operación del circuito se puede dividir en dos modos. El modo 1 empieza cuando se 
conecta el transistor Q; en t = 0. La corriente de entrada, que se eleva, flyye a través del inductor 
L, del capacitor de filtro C y de la resistencia de la carga R. El modo 2 empieza cuando se desco- 
necta el transistor Qj en ¢ = 11. El diodo de marcha libre Dm conduce debido a la energía almace- 
nada en el inductor y la corriente del inductor continúa fluyendo a través de L, C, la carga y el 
diodo D,,. La corriente del inductor se abate hasta que en el siguiente ciclo el transistor Q1 se 
vuelve a activar. Los circuitos equivalentes correspondientes a los modos de operación se mues- 
tran en la figura 9-12b. Las formas de onda correspondientes a los voltajes y las corrientes apare- 
cen en la figura 9-12c para un flujo continuo de corriente en el inductor L. Dependiendo de la 
frecuencia de conmutación, de la inductancia del filtro y de su capacitancia, la corriente del induc- 
tor puede ser discontinua, 
El voltaje a través del inductor L es, en gencral, 


di 
ey = L dt 
Si suponemos que la corriente del inductor se eleva linealmente desde /; hasta /? en el tiempo 4, 
h-i Al 
V, - V, = L =L= (9-30) 
ti fi 
es decir, 
AIL 
feet ye UA (9-31) 
y la corriente del inductor se abate linealmente desde / hasta /; en el tiempo 4 
Al 
-—W—eqg-— (9-32) 
ty 
o bien 
b= ate 9-33 
2 V, ( i ) 
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int Q; 


+ 


Control 


Modo 2 


(b) Circuitos equivalentes (c) Formas de onda 


Figura 9-12 Regulador reductor con i; continua. 


donde A/ = /; - I; es la corriente de la componente ondulatoria pico a pico del inductor L. Igualan- 
do el valor de A/ en las ecuaciones (9-30) y (9-32), obtenemos 
ES (V; — Vti zi Vat 


Al T L 
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Si sustituimos 11 =ÁT y f2 = (1 — k)T obtenemos el voltaje promedio de salida como 


Y, = V, T^ KV, (9-34) 
Si suponemos un circuito sin pérdidas, Vs = Vala = kVola y la corriente promedio de entrada 
I, = kl, (9-35) 


El período de conmutación T se puede expresar como 


r=lopiopo ME ML ALLY, 


f Vi~Va V. Va, ~ Wa) O35) 
lo que nos da la corriente de la componente ondulatoria de pico a pico como 
e VC, m Va) 
ALS = FLV, (9-37) 
es decir, 
Vka — k) 
Arsa 9-38 
fL (9-38) 


Utilizando la ley de corrientes de Kirchhoff, podemos escribir la corriente del inductor iz como 

i = ie + ip 
Si suponemos que la corriente de la componente ondulatoria de la carga Ai, es muy pequeña y 
despreciable, Ai, = Aic. La corriente promedio del capacitor, que fluye para 11/2 + 6/2 = T/2, es 


_ Al 


I. 4 


El voltaje del capacitor se expresa como 
lf. 
Uc ZIETE volt = 0) 


y el voltaje de la componente ondulatoria pico a pico del capacitor es 
1 mAI, AIT Al 
Cl 4^ 8C 8C 


Si sustituimos el valor de Ai de la ecuación (9-37) o de la ecuación (9-38) en la ecuación (9-39), 
obtenemos 


AV, = Ve — Velt = 0) = (9-39) 


= VA; = Va) 
ATAN (9-40) 
es decir, 
_ Vk — k) 
AV. = Sree (9-41) 


El regulador reductor requiere de un solo transistor, es sencillo y tiene una alta eficiencia, mayor 
del 90%. El di/dt de la corriente de carga está limitado por la corriente del inductor L. Sin embargo, 
la corriente de entrada es discontinua y por lo general se requiere de un filtro suavizante de entrada. 
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Proporciona una polaridad de voltaje de salida y corriente unidireccional de salida. En caso de un 
posible corto circuito a través de la trayectoria del diodo, requicre de un circuito de protección, 


Ejemplo 9-4 


El regulador reductor de la figura 9-12a tiene un voltaje de entrada V, = 12 V. El voltaje prome- 
dio de salida requerido es Vz = 5 V y el voltaje de la componente ondulatoria pico a pico de sali- 
da es 20 mV. La frecuencia de conmutación es 25 kHz. Si la corriente de la componente 
ondulatoria pico a pico del inductor se limita a 0.8 A, determine (a) el ciclo de trabajo k, (b) la 
inductancia filtro L, y (c) el capacitor filtro C. 
Solución V,= 12 V, AV, = 20 mV, A/=0.8 A, f = 25 kHz, y Va- 5 V. 

(a) De la ecuación (9-34), V, = kV, y k = Va/V, = 5/12 = 0.4167 = 41.67% 

(b) De la ecuación (9-37), 


20 52-5 
L = jg x 25,000 x 17 145-83 HH 


(c) De la ecuación (9-39), 


0.8 


C= gx 20 x 107 x 25,000 


= 200 uF 


9-7.2 Reguladores elevadores 


En un regulador elevador, el voltaje de salida es mayor que el voltaje de entrada, de ahí la palabra 
“elevador”. En la figura 9-13a aparece un regulador elevador que utiliza un MOSFET de potencia. La 
operación del circuito se puede dividir en dos modos, El modo 1 empieza cuando se activa el transis- 
tor M, en  = 0. La corriente de entrada, que se eleva, fluye a través del inductor L y del transistor 
Qi. El modo 2 empieza cuando se desconecta cl transistor M, en ¢ = tı. La corriente que estaba 
fluyendo a través dcl transistor fluirá ahora a través de L, C, la carga y el diodo Dm. La corriente 
del inductor se abate hasta que se vuelve a activar cn cl siguiente ciclo el transistor M;. La energía 
almacenada en el inductor L es transferida a la carga. Los circuitos equivalentes para estos modos 
de operación se muestran en la figura 9-13b. Las formas de onda correspondientes a los voltajes y 
las corrientes aparecen en la figura 9-13c, para una corriente de carga continua. 

Si suponemos que la corriente del inductor se eleva linealmente desde /, hasta /2 en el tiem- 
pot. 


_,6-h_,Al 
VSE TEE L ü (9-42) 
o bicn, 
AIL 
fm A (9-43) 
y la corriente del inductor se abate lincalmente desde /? hasta /; en el tiempo 12, 
AI 
V-V--L n. (9-44) 
o bien 
AIL 
ta vV, (9-45) 
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ish Dn mL 


Vp ols av. = 
[ 
L 
0 t 
kT T 
1 t 
io I ( 
la 
Modo 2 9 t 
(b) Circuitos equivalentes (c) Formas de onda 


Figura 9-13 Regulador elevador con ij continua. 


donde A/ = h ~ I, es la corriente de la componente ondulatoria de pico a pico del inductor L. De 
las ecuaciones (9-42) y (9-44) 
Viti _ Va S Vb 

L "L 


Si sustituimos tj = KT y t? = (1 — K)T obtenemos el voltaje promedio de salida 


T V, 
Vac TER 


(9-46) 
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Si suponemos un circuito sin pérdidas, V,/; = Vala = Vsla/(1 — k) y la corriente promedio de entra- 
da es 


la 
LATE (9-47) 


El período de conmutación T se puede determinar a partir de 
1 _ AIL AIL |  AILV, 


T=-=ft,+t +o = MM 9-48 
fo oer eye A vm 
y esto nos da la corriente de la componente ondulatoria pico a pico 
VV, — Vj) 
Al = == (9-49) 
FEV, 
o bien, 
Vik 
Al== (9-50) 
fL 


Cuando el transistor está activo, el capacitor suministra la corriente de carga para t = ty. La co- 
triente promedio del capacitor durante el tiempo t es le = la y el voltaje de la componente ondula- 
toria de pico a pico del capacitor es 


Lot; 


1 fn 1 fn 
AV, = ve- ult = 0) = G T Ldt= 5 li He (9-51) 
La ecuación (9-46) da t = (Va — V;)/(Vaf), sustituyendo 4 en la ecuación (9-51) obtenemos 
_ L(V, — Vs) 
AV, = Vm JC (9-52) 
es decir, 
Lk 
AV. = al (9-53) 


Un regulador elevador puede subir el voltaje de salida sin necesidad de un transformador. 
Debido a que sólo tiene un transistor, su eficiencia es alta. La corriente de entrada es continua. 
Sin embargo, a través del transistor de potencia debe fluir una corriente pico alta. El voltaje de sa- 
lida es muy sensible a cambios en el ciclo de trabajo k y puede resultar difícil estabilizar el regu- 
lador. La corriente promedio de salida es menor que la corriente promedio del inductor en un 
factor (1 — k), y una corriente rms mucho más alta fluirá a través del capacitor de filtro, dando co- 
mo resultado el uso de un capacitor y un inductor de mayor tamaño que los correspondientes en 
un regulador reductor. 


Ejemplo 9-5 


El regulador elevador de la figura 9-13a tiene un voltaje de entrada V, = 5 V. El voltaje promedio 
de salida V; = 15 V y la corriente promedio de carga la = 0.5 A. La frecuencia de conmutación es 
25 kHz. Si L = 150 uH y C = 220 uF, determine (a) el ciclo de trabajo k, (b) la corriente de la com- 
ponente ondulatoria del inductor A/, (c) la corriente pico del inductor /2 y (d) el voltaje de la 
componente ondulatoria del capacitor filtro AVe. 


322 Pulsadores de cd Cap. 9 


Solución V,=5 V, Va = 15 V, f = 25 kHz, L = 150 pH, y C = 220 pF. 
(a) A partir de la ecuación (9-46), 15 = 5/(1 — k) es decir k = 2/3 = 0.6667 = 66.67%, 
(b) De la ecuacién (9-49), 


" 5 x.(15 — 5) 
7 25,000 x 150 x 10-5 x 15 


(c) De la ecuación (9-47), Is = 0.5/(1 — 0.667) = 1.5 A y la corriente pico del inductor es, 


AI = 0.89 A 


hole =15+ P = 19454 


(d) De la ecuación (9-53), 


0.5 x 0.6667 


= 75,000 x 20 x 10-6 ~ 6-61 mV 


AY, 


9-7.3 Reguladores reductores-elevadores 


Un regulador reductor-elevador suministra un voltaje de salida que puede ser menor o mayor que 
el voltaje de entrada, de ahí el nombre “reductor—elevador”; la polaridad del voltaje de salida es 
opuesta a la del voltaje de entrada, Este regulador también se conoce como un regulador inversor. 
En la figura 9-14a aparece la disposición de circuito para un regulador reductor—elevador. 

La operación del circuito se puede dividir en dos modos. Durante el modo 1, el transistor Q; 
está activo y el diodo Dm tiene polarización inversa. La corriente de entrada, que se eleva, fluye a 
través del inductor £ y del transistor Q1. Durante el modo 2, el transistor Q1 es conmutado y la co- 
rriente, que fluía a través del inductor L, fluirá a través de L, C, Dm y la carga. La energía almace- 
nada en el inductor L se transferirá a la carga y la corriente del inductor se abatirá hasta que el 
transistor Q; vuelva a activarse en el siguiente ciclo. Los circuitos equivalentes para los modos se 
muestran en la figura 9-14b. Las formas de onda para los regímenes en estado permanente de co- 
rrientes y voltajes del regulador reductor—elevador aparecen en la figura 9-14c para una corriente 
de carga continua. 

Si suponemos que la corriente del inductor se eleva linealmente desde 7/4 hasta /2 en el tiem- 


po t 


Ve LE i Al (9-54) 
fi fi 
o bien 
AIL 
= 9-55 
La (9-55) 
y la corriente del inductor se abate linealmente desde /2 hasta / en el tiempo 4, 
Al 
V, = -L =. (9-56) 
t 
es decir, 
—AIL 
- 9-57 
ta V, ( ) 
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(a) Diagrama de circuito jon te 


Yo 


Modo 2 
(b) Circuitos equivalentes (c) Formas de onda 


Figura 9-14 Regulador reductor—elevador con i, continua. 


donde Af = 7; — / es la corriente de la componente ondulatoria pico a pico del inductor L. A partir 
de las ecuaciones (9-54) y (9-56), 


Si sustituimos z1 = KT y i = (1 - K)T, el voltaje promedio de salida es 


Vk 
I-k 


(9-58) 


A —— ————— "P A——eÓ— HQ RQM—ÜÓ£ € P € 
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Si suponemos un circuito sin pérdidas, V,/, = V4 ła = VsTak/(1 — k) y la corriente promedio de en- 
trada 7, está relacionada con la corriente promedio de salida /; mediante la fórmula 


lak 
PELIS (9-59 
==; ) 
El período de conmutación T puede determinarse a partir de 
1 AIL AIL SLV, V) 
ales A o Le 9-60 
T f t + fo V, V, V, V, ( ) 
y esto nos da la corriente de la componente ondulatoria pico a pico 
V. V, 
M = TE, - V) Oen 
o bien, 
Vsk 
Al = FL (9-62) 


Cuando cl transistor Q; está activo, cl capacitor de filtro proporciona la corriente de carga durante 
t = tj. La corriente promedio de descarga del capacitor es /; = fa y el voltaje de la componente on- 
dulatoria pico a pico del capacitor es 


1 f^ D fn It 
AV. =a | lod = zl I, dt = 72 (9-63) 
La ecuación (9-58) da 4 = V/[(V4 VIS y la ecuación (9-63) se convierte en 
LV. 
e ava : 9- 
ME vafO OR 
es decir, 
Lk 
AV, FC (9-65) 


Un regulador reductor-clevador suministra inversión de polaridad de voltaje de salida sin 
necesidad de un transformador. Tiene alta eficiencia. En caso de una falla del transistor, el di/dt de 
la corriente de falla queda limitado por el inductor L y será V, /L. Sería fácil poner en práctica la 
protección en corto circuito de la salida. Sin embargo, la corriente de entrada es discontinua y a 
través del transistor Q; fluye una corriente de pico alta. 


Ejemplo 9-6 


El regulador reductor—clevador de la figura 9-14a tiene un voltaje de entrada V, = 12 V. El ciclo de 
trabajo k = 0.25 y la frecuencia de conmutación es 25 kHz. La inductancia L = 150 uH y la capaci- 
tancia del filtro C = 220 uF. La corriente promedio de carga es /, = 1.25 A. Determine (a) el voltaje 
promedio de salida, Va; (b) la componente ondulatoria del voltaje de salida pico a pico, AVe; (c) la 
corriente ondulatoria pico a pico del inductor, Al; y (d) la corriente pico del transistor /,. 
Solución V;212 V, k 2025,12 1.25 A, f = 25 kHz, L = 150 uH, y C = 220 pF. 

(a) Partiendo de la ecuación (9-58), Va = -12 x 0.25/(1 — 0.25) = -4V. 
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(b) De la ecuación (9-65), el voltaje de la componente ondulatoria pico a pico de salida es 


1.25 x 0.25 


AV. = 35-000 x 220 x 10-5 


= 56.8 mV 


(c) Partiendo de la ecuación (9-62), la componente ondulatoria pico a pico del inductor es 
= 12 x 0.25 
~ 25,000 x 150 x 1076 


(d) De la ecuación (9-59), /, = 1.25 x 0.25/(1 - 0.25) = 0.4167 A. Dado que /, es promedio 
de la duración KT, la corriente pico a pico del transistor 


Al =0.8 A 


9-7.4 Reguladores Cúk 


La disposición de circuito del regulador Cúk que utiliza un BJT de potencia aparece en la figura 
9-15a. Al igual que ci icyulador reductor—elevador, el regulador Cúk proporciona un voltaje de 
salida que puede ser menor o mayor que el voltaje de entrada, pero la polaridad del voltaje de sali- 
da es opuesta a la polaridad del voltaje de entrada. Se llama así en honor a su inventor [1]. Cuan- 
do se conecta el voltaje de entrada y sc desactiva cl transistor Qi, cl diodo D, queda con 
polarización directa y el capacitor C, se carga a través de L1, Dm y el suministro de entrada, Vs. 

La operación del circuito se puede dividir en dos modos. El modo 1 empieza cuando se acti- 
va el transistor Q; en 1 = 0. La corriente se eleva a través del inductor L4. Simultáneamente, el vol- 
taje del capacitor C1 pone en polarización inversa al diodo Dm y lo desactiva. El capacitor C1 
descarga su energía en el circuito formado por C1, C2, la carga y L2. El modo 2 empieza cuando se 
desconecta el transistor Q; en t = 4. Se carga el capacitor C; a partir del suministro de entrada y la 
energía almacenada en el inductor L2 se transfiere a la carga. El diodo Dm y el transistor Qj pro- 
porcionan una conmutación síncrona. El capacitor C, es el medio para la transferencia de energía 
de la fuente a la carga. Los circuitos equivalentes para los modos se muestran en la figura 9-15b y 
las formas de onda para los voltajes y corrientes en régimen permanente se muestran en la figura 
9-15c para una corriente de carga continua. 

Si suponemos que la corriente del inductor Lı se eleva linealmente desde [,11 hasta [,12 en 
el tiempo ti, 


== AI 
Li Imn Im Lê! 


V, = 
: ti ü 


(9-66) 


es decir, 


ALL, 


fi V 
s 


(9-67) 


y debido al capacitor cargado C4, la corriente del inductor L1 se abate linealmente desde /z12 hasta 
Tim en el tiempo to, 


Al, 


V, m Va = —L; 
t 


(9-68) 
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(b) Circuitos equivalentes (c) Formas de onda 


Figura 9-15 Regulador Cúk. 


o bien, 


ALL; 


moy Va 


(9-69) 
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donde V.1 es el voltaje promedio del capacitor Ci, y A/1 = 1,12 — /t11. De las ecuaciones (9-66) y 
(9-68) 


2 Vsti _ A Vah 


L, Lı 
' Si sustituimos 4 = KT y t; = (1 —4)T, el voltaje promedio del capacitor C; es 
V; 
Va = PEE a (9-70) 


Si suponemos que la corriente del inductor de filtro L2 se eleva linealmente desde /,21 hasta 172 
en el tiempo 4, 


Lim - 1 AL 
Va Y, aa =i, Fa (9-71) 
I l 
o bien, 
|. ABL, 
IDEST Gan) 
y la corriente del inductor L2 se abate lincalmente desde f,22 hasta (¿21 en el tiempo t2 
V,=-L, Âh (9-73) 
h 
o bien, 
ALL, 
=- == 9-74 
ta V, ( ) 
donde A/? = /122 — /121. De las ecuaciones (9-71) y (9-73) 
Ver + Vati Vat 
1 a 
Ah L L 
Si sustituimos (1 = KT y & = (1 —&)T, el voltaje promedio del capacitor C1 es 
V, 
Va =- T (9-75) 


Igualando la ecuación (9-70) con la ecuación (9-75), podemos determinar el voltaje promedio de 

salida como 

_ KV, 
)-k 

Si suponemos un circuito sin pérdidas, V,/; = —Valg = VA; k/(1 — k) y la corriente promedio de en- 

trada, 


Va = (9-76) 


_ Ka 
ie (9-77) 


El periodo de conmutación T se puede determinar a partir de las ecuaciones (9-67) y (9-69) 


ALL, ALL; _ -—ALLiV. 
T=3= h + h= A AA (9-78) 
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lo que nos da la corriente de la componente ondulatoria pico a pico del inductor L1 como 


m —V,(V, = Va) 
Al, = ier S V. (9-79) 
de otro modo 
Vik 
Ah = fL (9-80) 


El período de conmutación T también se puede determinar a partir de las ecuaciones (9-72) y (9-74) 


p=l=, +p- Alle Abbe Abi Va 


n Va +V, V. VaVa + Va) een 
esto nos da la corriente de la componente ondulatoria pico a pico del inductor L» como 
i AVA + Va) 
AL = —— a 9-82 
2 FL, Ve ( ) 
o bien, 
Vad- k) KV. 
AL = - =r = SS 9-83 
i fL fL, 033 


Cuando el transistor Q; está desactivado, el capacitor C; de transferencia de energía está cargado 
por la corriente de entrada durante el tiempo t = t2. La corriente promedio de carga para Cj es Ici 
=/, y el voltaje de la componente ondulatoria pico a pico del capacitor Cı es 


e ey e 
AVa c c [uae alt= + (9-84) 
La ecuación (9-76) da t2 = V,/[(V; — Va)f] por lo que la ecuación (9-84) se convierte en 
LV, 
AVa — - 
l= W,- VG ER 
o bien, 
LAU — k) 
AV, = —— - 
1 TC, (9-86) 


Si suponemos que la componente ondulatoria de la corriente de carga Ai, es despreciable, Aiz? = 
ic?. La corriente promedio de carga de C2, que fluye durante el tiempo 772, es 12, A/5/4 y el volta- 
je de la componente ondulatoria pico a pico del capacitor C2 es 


_1 (m _1 ("Ab _ Ab , 
bYe == l ladt = © Ji 4  8fC (9-87) 
es decir 
js R (9-88) 


8C¿L,f? 8CLf 


El regulador Cük está basado en el capacitor de transferencia de energía. Como resultado, la 
corriente de entrada es continua. El circuito ticne bajas pérdidas de conmutación y una alta efi- 
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ciencia. Cuando el transistor Q1 se activa, tiene que conducir las corrientes de los inductores Ly y 
L2. Como resultado, a través del transistor Q1 fluye una alta corriente de pico. Dado que el capaci- 
tor proporciona la transferencia de energía, también resulta alta la corriente de la componente on- 
dulatoria del capacitor C;. Este circuito requiere también de un capacitor e inductor adicional. 


Ejemplo 9-7 


El voltaje de entrada de un convertidor Ck mostrado en la figura 9-15a es, Vs = 12 V. El ciclo 
de trabajo k = 0.25 y la frecuencia de conmutación es 25 kHz. La inductancia del filtro es L5 = 
150 uH y la capacitancia del filtro es C2 = 220 uF. La capacitancia de transferencia de energía es 
C; = 200 uF y la inductancia L; = 180 pH. La corriente promedio de carga es 7; = 1.25 A. Deter- 
mine (a) el voltaje promedio de salida V4; (b) la corriente promedio de entrada Is, (c) la corriente 
de la componente ondulatoria pico a pico del inductor Ly, Al); (d) el voltaje de la componente 
ondulatoria pico a pico del capacitor Cy, AV¿1; (e) la corriente de la componente ondulatoria pico 
a pico del inductor L2, Aly; (f) el voltaje de la componente ondulatoria pico a pico del capacitor 
C2, AVo2; y (g) la corriente pico dcl transistor /,. 
Solución V,=12V,k=0.25, la = 1.25 A, f = 25 kHz, Lı = 180 uH, C, = 200 uF, L2 = 150 
uH, y C2 = 220 pF. 

(a) De la ecuación (9-76), Va = —0.25 x 12/(1 — 0.25) = 4V. 

(b) De la ecuación (9-77), J, = 1.25 x 0.25/(1 — 0.25) = 0.42 A. 

(c) De la ecuación (9-80), Af; = 12 x 0.25/(25,000 x 180 x 10°) = 0.67 A. 

` (d) De la ecuación (9-86), AV; = 0.42 x (1 — 0.25)/(25,000 x 200 x 10%) = 63 mV. 

(e) De la ecuación (9-83), Af) = 0.25 x 12/(25,000 x 150 x 10“) = 0.8 A. 

(f) De la ecuación (9-87), AV¿2 = 0.8/(8 x 25,000 x 220 x 10%) = 18.18 mV. 

(g) El voltaje promedio a través del diodo se puede determinar a partir de 


1 
Vam = -kV,4 = -Vek = P Va (9-89) 
En el caso dẹ un circuito sin pérdidas, 112V dm = Vala, y el valor promedio de corriente en el in- 
ductor L5 es 
I,V, 
In = =], 
L2 Van a (9-90) 
. -125A 
Por lo tanto, la corriente pico del transistor es 
t= s a eas + S = 0.42 + Sl 4 125 + 5 2.405 A 


9-7.5 Limitaciones de conversión en un paso 


Los cuatro reguladores utilizan un solo transistor, que usa sóło la conversión en un paso, y requie- 
ren de inductores y capacitores para la transferencia de energía. Debido a la limitación de un solo 
transistor en el manejo de la corriente, la potencia de salida de estos reguladores es pequeña, típi- 
camente de decenas de watts. Á una corriente más alta, el tamaño de estos componentes aumenta, 
con mayores pérdidas en los componentes, y la cficiencia se reduce. Además, no hay aislamiento 
entre los voltajes de entrada y de salida, criterio altamente deseable en la mayor parte de las apli- 
caciones. Para aplicaciones de alta potencia, se utilizan conversiones multietapa, en las que un 
voltaje de cd es convertido mediante un inversor a ca. La salida de ca se aísla mediante un trans- 
formador, y a continuación se convierte a cd mediante rectificadores. Las conversiones en varias 
etapas se analizan en la sección 13-4, 
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9-8 CIRCUITOS PULSADORES CON TIRISTORES 


Un circuito pulsador utiliza un tiristor de desactivación rápida como conmutador, y requiere de cir- 
cuitería de conmutación para la desactivación. Existen varias técnicas mediante las cuales se puede 
desactivar un tiristor, mismas que se describen en detalle en el capítulo 7. Durante las primeras eta- 
pas de desarrollo de los tiristores de desactivación rápida, se han publicado varios circuitos de pul- 
sadores. Los diferentes circuitos son el resultado de cumplir ciertos criterios: (1) la reducción del 
límite de tiempo mínimo activo, (2) una alta frecuencia de operación y (3) una operación confiable. 
Sin embargo, con el desarrollo de los dispositivos de conmutación alternos (es decir, transistores de 
potencia, GTO), se han limitado las aplicaciones de los circuitos pulsadores de tiristor a los niveles 
de alta potencia, en especial al control de los motores de tracción. Algunos de los circuitos pulsado- 
res utilizados por los fabricantes de equipo de tracción se analizan en esta sección. 


9-8.1 Pulsadores conmutados por impulso 


El pulsador conmutado por impulso es un circuito muy común con dos tiristores, tal y como se 
muestra en la figura 9-16; también se conoce como pulsador clásico. Al principio de la operación, 
el tiristor T2 se dispara lo que hace que el capacitor de conmutación C se cargue a través de la car- 
ga hasta el voltaje Ve, que debe ser el voltaje de alimentación V; en el primer ciclo. La placa A se 
hace positiva con respecto a la placa B. La operación del circuito se puede dividir en cinco modos, 
los circuitos correspondientes equivalentes bajo condiciones de régimen permanente se muestran 
en la figura 9-17. Supondremos que la corriente de la carga se conserva constante en el valor pico 
Im durante el proceso de conmutación. También definiremos de nuevo el origen de los tiempos, £ 
= (), en el principio de cada uno de los modos. 

El modo 1 empieza con el disparo de T1. La carga se conecta con la alimentación. El capaci- 
tor de conmutación C también invierte su carga a través del circuito inversor resonante formado 
por 71, D; y Lm. La corriente resonante está dada por 


[Cc 
i= Vo T, Sen Omt (9-91) 


El valor pico de la corriente inversora resonante es 


je 
L =V: NT. (9-92) 


El voltaje del capacitor se determina a partir de 


velt) = Ve COS Wmt (9-93) 


^ in MA 


+° 


Figura 9-16  Pulsador conmutado 
por impulso. 
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Modo 2 


V, V, AV ia 
Modo 3 " Modo 4 Modo 5 


Figura 9-17 Circuitos equivalentes de los modos. 


donde Om = 1/V L,,C. Después del tiempo t = t, = nV L,C, el voltaje del capacitor se invierte a 
-V,. Esto a veces se conoce como la preparación de conmutación del pulsador. 

El modo 2 empieza cuando se dispara el tiristor de conmutación T5. Un voltaje inverso V, se 
aplica a través del tiristor principal y éste se desactiva. El capacitor C se descarga a través de la 
carga desde -V; hasta cero y este tiempo de descarga, que también se conoce como tiempo de de- 
sactivación del circuito o tiempo disponible del circuito, está dado por 


v.c 


toff = I 
m 


donde /,, es la corriente pico de la carga. El tiempo de desactivación del circuito tor debe ser ma- 
yor que el tiempo de desactivación del tiristor, tg. for varía con la corriente de la carga y debe ser 
diseñado para la condición de peor caso, que ocurre en el valor máximo de la corriente de carga y 
en el valor mínimo del voltaje del capacitor. 

El tiempo requerido para que el capacitor se vuelva a cargar hasta el voltaje de alimentación 
se conoce como tiempo de recarga y está dado por 


(9-94) 


i a (9-95) 


Por lo tanto, el tiempo total necesario para que cl capacitor se descargue y se vuelva a cargar se 
llama tiempo de conmutación, y cs 


te = Lor + ba (9-96) 


Este modo termina en í = t; cuando el capacitor de conmutación C se vuelve a cargar en V, y el 
diodo de marcha libre D, empieza a conducir. 

El modo 3 empieza cuando el diodo de marcha libre Dm empieza a conducir y la corriente 
de la carga se abate. La energía almacenada en la inductancia de la fuente Ls (además de cualquier 
otra inductancia dispersa en el circuito) se transfiere al capacitor. La corriente es 


L(t) = L, COS wst (9-97) 
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y el voltaje instantáneo dcl capacitor es 


L; 
v(t) = Vs + Im Je sen wst (9-98) 


donde œ = 1LT. Después del tiempo 1 = t; = 0.5 rNL,C, esta corriente de sobrecarga se con- 
vierte en cero y el capacitor se recarga hasta 


V, =V,+AV (9-99) 


donde AV y V, son el sobrevoltaje y el voltaje pico del capacitor de conmutación, respectivamen- 
te. La ecuación (9-98) da el voltaje de sobrecarga como 


Ls 
AV m In JE (9-100) 


El modo 4 empieza cuando se ha terminado la sobrecarga y la corriente de carga sigue aba- 
tiéndose. Es importante observar que este modo existe debido a que el diodo D, permite que con- 
tinúe la oscilación resonante del modo 3 a través del circuito formado por Dm, Di, C y la 
alimentación. Esto reducirá la carga del capacitor de conmutación C; la corriente de esta carga re- 
ducida a través del capacitor está dada por 


| € 
i(t) = -AV EL) Sen «yf (9-101) 


El voltaje del capacitor de conmutación es 
v. (t) = V. - AV(I — cos wt) (9-102) 


donde u = 1/V C(L; + Lm). Después del tiempo t = t, = mV C(L; + Em), la corriente de reducción 
de la carga se convierte en cero y el diodo D, deja de conducir. La ecuación (9-102) da el voltaje 
disponible de conmutación del capacitor como 


V. = V, — 2AV = V, — AV (9-103) 


Si no hay sobrecarga, tampoco habrá carga reducida. 

El modo 5 empieza cuando termina el proceso de conmutación y la corriente de carga sigue 
abatiéndose a través del diodo D,,. Este modo termina cuando el tiristor principal se vuelve a dis- 
parar y comienza cl siguiente ciclo. Las distintas formas de onda para las corrientes y los voltajes 
aparecen en la figura 9-18. 

El voltaje promedio de salida del pulsador cs 


1 1 
Vu |v.er ttez (Vet və] (9-104) 
Podría notarse de la ecuación (9-104) que incluso en k = 0 el voltaje de salida se convierte en 
Volk = 0) = 0.Sft AV. + V) (9-105) 


Esto limita el voltaje mínimo de salida del pulsador. ‘Sin embargo, el tiristor T debe estar 
activo por un tiempo mínimo £, = TY LC para que la inversión de cargas del capacitor tenga lugar 
y t, quede fijo para un diseño de circuito en particular. Por lo tanto, también quedan definidos el 
ciclo de trabajo mínimo y el voltaje mínimo de salida. 


t, = Kminl = TVWLpmC (9-106) 


Sec. 9-8 Circuitos pulsadores de tiristor 333 


Corriente del capacitor 
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Figura 9-18 Formas de onda para 
el pulsador conmutado por impulso. 


El ciclo de trabajo mínimo 


kmin = t, f = mf VLC (9-107) 


El voltaje promedio mínimo de salida 


Vo(min) = KminVs + 0.55 (V. + Vf 


= f[V,t, + 0.S£.(V, + VJ] (9-108) 


Si se controla la frecuencia del pulsador, se puede variar el voltaje mínimo de salida Votmim- 
Normalmente, Vo(min) está fijo por el requisito de diseño a un valor permisible, 

El valor máximo del ciclo de trabajo también está limitado a fin de permitir que el capacitor 
de conmutación se descargue y se vuelva a cargar. El valor máximo de este ciclo de trabajo está 
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dado por 


y (9-109) 


El voltaje máximo de salida 
V o(max) kmax Vs + 0.51 (V. + VOS (9-110) 


Un pulsador ideal con tiristor no debe tener límite alguno en (1) el tiempo activo mínimo, (2) 
el tiempo activo máximo, (3) el voltaje de salida mínimo, y (4) la frecuencia máxima de pulsación. 
El tiempo de desactivación fofr debe ser independiente de la corriente de la carga. A una frecuencia 
mayor, las corrientes de la componente ondulatoria de la carga y la corriente armónica de la ali- 
mentación deberan hacerse más pequeñas. Además, se reduciría el tamaño del filtro de entrada. 

Este circuito pulsador es muy sencillo y requiere de dos tiristores y un diodo. Sin embargo, 
el tiristor principal T; tiene que conducir la corriente resonante inversora, incrementando por lo 
tanto su especificación de corriente pico y limitando el voltaje de salida mínimo. El tiempo de 
carga y descarga del capacitor de conmutación dependen de la corriente de la carga, esto limita la 
operación en alta frecuencia, especialmente en condiciones de baja corriente de la carga, Este pul- 
sador no puede probarse sin conectar la carga. Este circuito tiene muchas desventajas. Sin embar- 
go, es un buen indicador de los problemas de la conmutación de tiristores. 


Nota. El tiempo disponible de desactivación torr, el tiempo de conmutación te y el sobrevol- 
taje dependen de la corriente pico de carga /,, y no del valor promedio 7a. 


A A A e 
Una carga altamente inductiva controlada por cl pulsador de la figura 9-16 requiere de una co- 
triente promedio 7, = 425 A con un valor pico de J, = 450 A. El voltaje de entrada de la alimen- 
tación es V, = 20 V. La frecuencia de pulsación es f = 400 Hz y el tiempo de desactivación del 
tiristor principal es t = 18 pis. Si la corriente pico a través del tiristor principal está limitada al 
180% de /,, y la inductancia de la fuente (incluyendo una inductancia dispersa) es despreciable 
(Ls = 0), determine (a) la capacitancia de conmutación C, (b) la inductancia Lm, y (c) el voltaje de 
salida mínimo y máximo. 

Solución 7,2425 A, lm = 450 A, f = 400 Hz, £¿= 18 us y Ls = 0. 
(a) De las ecuaciones (9-99), (9-100) y (9-103), el sobrevoltaje es AV = 0 y V; = Vx = V; = 
220 V. De la ecuación (9-94), el requisito de desactivación nos da 


V.C 
lar = —— > ty 
m 


y C » Imtg/V¿ = (450 x 18/220) = 36.8 WF, Hagamos que C = 40 pF. 
(b) De la ecuación (9-92), la corriente resonante de pico 


m 


. 40 pF 
I, = 1.8 x 450 — 450 = 220 CES 


que nos da la inductancia Lm = 14.94 WH. 
(c) A partir de la ecuación (9-94), el tiempo de descarga, toft = (220 x 40)/450 = 19.56 ps. 
De la ecuación (9-95), el tiempo de recarga, 44 = (220 x 40)/450 = 119.56 us. A partir de la ecua- 
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ción (9-96), el tiempo total,  z 19,56 x 2 = 39,12 ps. De la ecuación (9-106), el tiempo de inver- 
sión resonante, 


t, = T[(14.94 x 40) x 10-*?]4 = 76.8 us 


De la ecuación (9-107), el ciclo de trabajo mínimo, kmín = trf = 0.0307 = 3.07%. De la ecuación 
(9-108), el voltaje mínimo de salida 


Vogniny = 0.0307 x 220 + 0.5 x 39.12 x 107 x 2 x 220 x 400 = 6.75 + 3,44 = 10.19 V 


Dado que no hay ninguna sobrecarga, tampoco habrá periodo de sobrecarga, y de reducción de la 
carga, tu = ts = 0. De la ecuación (9-109), el ciclo de trabajo máximo, kmáx = 1 = (fc + tu ttf = 
0.984; y de la ecuación (9-110), el voltaje máximo de salida, 


Vo(máx) = 0.984 x 220 + 0.5 x 39,12 x 10*x 2 x 220 x 400 = 216.48 + 3.44 = 219.92 V 


9-8.2 Efectos de las inductancias de la alimentación y de la carga 


La inductancia de la alimentación juega un papel importante en la operación del pulsador, a fin de 
limitar el voltaje transitorio a un nivel aceptable, esta inductancia deberá ser tan pequeña como 
sea posible. Resulta evidente de la ecuación (9-100) que el capacitor de conmutación se sobrecar- 
ga debido a la inductancia de la alimentación Ls, y que los dispositivos semiconductores estarán 
sujetos a este voltaje de capacitor. Si no se puede garantizar el valor mínimo de la inductancia de 
alimentación, se requerirá de un filtro de entrada. En los sistemas prácticos, siempre existe la in- 
ductancia dispersa y su valor depende dcl tipo de alambrado y de la disposición física de los com- 
ponentes. Por lo tanto, en la ecuación (9-100), Ls tiene un valor finito y el capacitor siempre se 
sobrecarga. 

Debido a la inductancia L; y al diodo D; de la figura 9-16, también el capacitor se queda por 
debajo de la carga, esto puede causar problemas de conmutación al pulsador. La ecuación (9-20) 
indica que la corriente de la componente ondulatoria de la carga es una función inversa de la in- 
ductancia de la misma y de la frecuencia de pulsación. De ahí que la corriente pico de la carga sea 
dependiente de su componente inductiva. Por lo tanto, los rendimientos del pulsador también que- 
dan influidos por la inductancia de la carga. Normalmente, a fin de limitar la corriente de la com- 
ponente ondulatoria, se conecta una inductancia suavizadora en serie con la carga. 


Ejemplo 9-9 


Si la alimentación del ejemplo 9-8 tiene una inductancia Ls = 4 pH, determine (a) el voltaje pico 
del capacitor V,, (b) el tiempo de desactivación disponible fog, y (c) el tiempo de conmutación te. 
Solución 75,2 425 A, Im 2 450 A, V,=220 V, f 2 400 Hz, tg = 18 us, Ls = 4 uH, y C 2 40 pF. 

(a) De la ecuación (9-100), el sobre voltaje AV = 450 x y 4/40 = 142.3 V. De la ecuación 
(9-99), el pico del capacitor V, = 220 + 142.3 = 362.3 V, y de la ecuación (9-103), el voltaje dis- 
ponible de conmutación, V, = 220 ~ 142.3 = 77.7 V. 

(b) De la ecuación (9-94), el tiempo de desactivación disponible, tog = (77.7 x 40450 = 
6.9 us. 

(c) De la ecuación (9-95), el tiempo de recarga, ty = (220 x 40)/450 = 19.56 us, y de la 
ecuación (9-96), el tiempo de conmutación f, = 6.0 + 19.56 = 26.46 ys. 
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Nota. El requisito de desactivación del tiristor principal es 18 ps, en tanto que el tiempo de 
desactivación disponible es únicamente 6.9 us. Por lo tanto ocurrirá una falla de conmutación. 


9-8.3 Pulsadores de tres tiristores conmutados por impulso 


El problema de la carga reducida se puede remediar reemplazando el diodo D; por el tiristor 73, 
tal y como aparece en la figura 9-19. En un buen pulsador, el tiempo de conmutación, tc, ideal- 
mente deberá ser independiente de la corriente de carga. Si se añade un diodo antiparalelo Dy a 
través del tiristor principal, puede lograrse que t; sea menos dependiente de la corriente de carga, 
como lo muestran las líneas punteadas en la figura 9-19, En la figura 9-20 aparece una versión 
modificada del circuito, en la que, mediante el disparo del tiristor T3, se lleva a cabo la inversión 
de la carga del capacitor en forma independiente del tiristor principal T1. Existen cuatro modos 
posibles y sus circuitos equivalentes se muestran en la figura 9-21. 


rt - - 
rid Or E 
| à ] 


Figura 9-19  Pulsador de tres tiristores 
conmutado por impulso. 


Figura 9-20 Pulsador conmutado por 
impulso con inversión independiente de 


la carga. 
Modo 1 Í Modo 2 
2 
a 
o 
Modo 3 Modo 4 Figura 9-21 Circuitos equivalentes. 
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El modo 1 inicia con el disparo dcl tiristor principal T; y la carga queda conectada a la ali- 
mentación. Para invertir la carga del capacitor C, el tiristor T4 puede dispararse al mismo tiempo 
que 7|. Si esta inversión de la carga se hace en forma independiente, el voltaje mínimo de salida no 
se limitará debido a la inversión resonante, como en el caso del pulsador clásico de la figura 9-16. 

El modo 2 principia con el disparo del tiristor de conmutación 75, y el capacitor se descarga 
y se recarga a través de la carga, a una velocidad que queda determinada por la corriente en la 
misma. 

El modo 3 inicia cuando el capacitor es recargado al voltaje de alimentación, y el diodo de 
marcha libre D,, inicia su conducción. Durante este modo, el capacitor se sobrecarga debido a la 
energía almacenada en la inductancia de la alimentación, Ls, y la corriente de la carga se abate a 
través de Dm. Este modo termina cuando la corriente de sobrecarga se reduce a cero. 

El modo 4 empieza cuando el tiristor 72 deja de conducir. El diodo de marcha libre D, con- 
tinúa conduciendo y la corriente de carga continúa abatiéndose. 

Todas las ecuaciones para el pulsador clásico, excepto (9-101), (9-102) y (9-103), son váli- 
das para este tipo de pulsador. El modo 4 del pulsador clásico no es aplicable. El voltaje de con- 
mutación disponible 


V.= V= V, + AV (9-111) 


Para el pulsador de la figura 9-20, la inversión resonante es independiente del tiristor princi- 
pal y el tiempo mínimo activo del pulsador no está limitado. Sin embargo, el tiempo de conmuta- 
ción es dependiente de la corriente de la carga y la operación en alta frecuencia está limitada. El 
circuito del pulsador no se puede probar sin conectar la carga. 


9-8.4 Pulsadores de pulso resonante 


En la figura 9-22 se muestra un pulsador de pulso resonante. En cuanto se cierra la alimentación, 
el capacitor se conecta a un voltaje V; a través de Lm, Di y la carga. La operación del circuito se 
puede dividir en seis modos y los circuitos equivalentes aparecen en la figura 9-23. Las formas de 
onda de las corrientes y voltajes aparecen en la figura 9-24, En el análisis siguiente, redefiniremos 
el origen de los tiempos  = 0 al principio de cada uno de los modos. 
El modo 1 inicia con el disparo del tiristor principal T, y la alimentación se conecta con la 
carga. Este modo es válido para t = KT. 
El modo 2 se inicia cuando se dispara el tiristor de conmutación T». El capacitor de conmu- 
tación invierte su carga a través de C, Lin y Ta. 
+ 
; 
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Figura 9-22 Pulsador de pulso resonante. 


Modo 1 


Modo 4 


Modo 5 Modo 6 


Figura 9-23 Circuitos equivalentes para los modos. 


La corriente inversa está dada por 


[C 
i, = -i = Ve L, Sen ont = 1, sen est (9-112) 
y el voltaje del capacitor es 
Velt) = Ve cos Omt (9-113) 


donde Om = 1/ L,C. Después del tiempo t = ¢ = nV L,C, el voltaje del capacitor se invierte a 
-V,. Sin embargo, continúa la oscilación resonante a través del diodo D; y de Tj. La corriente de 
pico resonante, J, debe ser mayor que la corriente de carga Im y el circuito se diseña normalmente 
para una relación Ip/Im = 1.5. 

El modo 3 empieza cuando 72 es autoconmutado y el capacitor se descarga debido a la osci- 
lación resonante a través del diodo D; y T1. Este modo termina cuando la corriente del capacitor 
se eleva al nivel de Zm. Si suponemos que la corriente del capacitor se eleva en forma lineal desde 
cero hasta Im y que la corriente del tiristor Tı cae desde /,, hasta 0 en el tiempo tx, la duración de 
este modo es 


Link 
k= y (9-114) 
y el voltaje del capacitor se abate a 
IN IE 
Vi = Wee 2CV. (9-115) 
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ic Corriente del capacitor 


Figura 9-24 Formas de onda del pulsador. 


El modo 4 empieza cuando la corriente a través de T, cae hasta cero. El capacitor continúa 
descargándose a una velocidad determinada por la corriente pico de la carga, El tiempo de desac- 
tivación disponible, es 


V 
NOMAS (9-116) 
"m 
El tiempo requerido para que el capacitor se vuelva a cargar al voltaje de alimentación, 
la = nc (9-117) 


El tiempo total de descarga y recarga al voltaje de alimentación V, es t; = tor + ta. 

El modo 5 empieza al iniciar la conducción del diodo de marcha libre D, la corriente de 
carga se abate a través de D,,. La energía almacenada en la inductancia Lm y en la inductancia de 
la alimentación L, se transfiere al capacitor C. Después del tiempo ts = mV (Ls + Lm)C, la corriente 
de sobrecarga se convierte en cero y el capacitor se recarga a 


V, = V, + AV (9-118) 
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donde 


Lp 
AV = In VG (9-119) 


El modo 6 inicia cuando la sobrecarga está completa y el diodo D; se'desactiva. La corriente 
de carga sigue abatiéndose hasta que se vuelve a activar el tiristor principal en el ciclo siguiente. 
En la condición de régimen permanente, V, = Vy. El voltaje promedio de salida está dado por 


1 


V, T [VAT + V(t, + £j) + 0.5t(V, + V4] 


(9-120) 


li 


Vek + SUC, + £)V; + 0.541 + V9] 


Aunque el circuito no tiene ninguna restricción sobre el valor mínimo del ciclo de trabajo k, en la 
práctica, el valor de k no puede ser cero. El valor máximo de k es 


Kmax = 1 — (f +t + tof (9-121) 


Debido a la conmutación por pulso resonante, el di/dt inverso del tiristor Tı queda limitado 
por el inductor Lm, esto también se conoce como conmutación suave. La inversión resonante es 
independiente del tiristor T1. Sin embargo, la inductancia, Lin, sobrecarga al capacitor C y, por lo 
que las especificaciones de voltaje de los componentes deberán ser mayores. Una vez disparado el 
tiristor T), el capacitor tiene que invertir su carga antes de desactivar al tiristor T1. Existe un retra- 
so inherente en la conmutación que limita el tiempo activo mínimo del pulsador. El tiempo de 
conmutación t. es dependiente de la corriente de la carga. 


Ejemplo 9-10 

Una carga altamente inductiva controlada por el pulsador de la figura 9-22 requiere de una co- 
rriente promedio 7; = 425 A con un valor pico /5 = 450 A. El voltaje de alimentación V, = 220 V. 
La frecuencia de pulsación f = 400 Hz, la inductancia de conmutación Lm = 8 pH, y la capacitan- 
cia de conmutación C = 40 uF. Si la inductancia de la fuente (incluyendo la inductancia dispersa) 
es Ls = 4 pH, determine (a) la corriente resonante pico /,, (b) el voltaje de carga pico Vy, (c) el 
tiempo de desactivación for, y (d) el voltaje de salida mínimo y máximo. 
Solución El tiempo de inversión t, = nV 8 x 40 = 56.2 us. De la ecuación (9-119), el sobrevol- 
taje AV = 450V (8 + 4)/40 = 246.5 V y de la ecuación (9-118), el voltaje pico del capacitor V, = 
V, = 220 + 246.5 = 466.5 V. 

(a) De la ecuación (9-112), [y = 466. 54 40/8 = 1043.1 A. 

(b) De la ecuación (9-114), t, = 8 x 450/466.5 = 7.72 us y de la ecuación (9-115), el volta- 
je pico de la carga 

V, = 466.5 - saat = 423.1 V 

(c) De la ecuación (9-116), el tiempo de desactivación top = 423.1 x 40/450 = 37.6 ps. 

(d) De la ecuación (9-117), ta = 220 x 40/450 = 19.6 us y te = 37.6 + 19.6 = 57.2 us. De la 
ecuación (9-121), el ciclo de trabajo máximo 


Kmáx = 1 - (562 + 7.72 + 57.2) x 400 x 10 = 0.952 


e A A, 
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Para k = kmax, la ecuación (9-120) nos da el voltaje de salida máximo 
Votmax) = 220 x 0.952 + 400 x [(56.2 + 7.72) x 220 + 0.5 x 57.2 
x (423.1 + 220} x 1076 = 209.4 + 12.98 = 2224 V 


El voltaje mínimo de salida (para k = 0) Vo(miny = 12.98 V. 


9-9 DISEÑO DE UN CIRCUITO PULSADOR 


El requisito principal para el diseño de los circuitos de conmutación es proporcionar un tiempo 
adecuado de desactivación, a fin de poder desconectar el tiristor principal. Los análisis de las 
ecuaciones del modo correspondiente al pulsador clásico de la sección 9-8.1 y del pulsador por 
pulso resonante de la sección 9-8.4 muestran que los tiempos de desactivación dependen del vol- 
taje del capacitor de conmutación Ve. 

Resulta mucho más sencillo diseñar el circuito de conmutación si la inductancia de la ali- 
mentación se puede despreciar o si la corriente de la carga no es alta. Pero en el caso de una co- 
rriente más alta en la carga, las inductancias dispersas, siempre presentes en los sistemas reales, 
juegan un papel significativo en el diseño del circuito, dado que la energía almacenada en la in- 
ductancia del circuito aumenta con el cuadrado de la corriente pico de la carga. La inductancia de 
la alimentación convierte las ecuaciones de diseño en ecuaciones no lineales y se requiere de un 
método iterativo de solución a fin de determinar los componentes de la conmutación. Los esfuer- 
zos que imponen los voltajes sobre los dispositivos de potencia dependen de la inductancia de la 
fuente y de la corriente de la carga, 

No existen reglas fijas para el diseño de los circuitos pulsadores y el diseño varía según el 
tipo de circuito utilizado. El diseñador tiene un amplia gama de opciones y su decisión con res- 
pecto a la corriente pico de inversión resonante y el voltaje pico permisible del circuito influye en 
los valores de los componentes L,C. Las especificaciones de voltaje y de corriente de los compo- 
nentes y dispositivos LC tienen límites mínimos, pero la selección real de los componentes y dis- 
positivos queda en manos del diseñador y se basan en consideraciones de precio, disponibilidad y 
margen de seguridad. En general, el diseño incluye los siguientes pasos: 


1. Identificar los modos de operación del circuito pulsador. 

2. Determinar los circuitos equivalentes para los diversos modos, 

3, Determinar las corrientes y voltajes de estos modos y sus formas de onda. 

4. Evaluar los valores de los componentes de conmutación L4C que satisfarán los limites del 
diseño. 


5. Determinar los requisitos de especificación de voltaje de todos los componentes y dispositi- 
vos. 


Podemos notar, de la ecuación (9-7), que el voltaje de salida contiene armónicas. Es posible 
conectar un filtro de tipo C, LC, o L, a fin de reducir las armónicas de salida. Las técnicas para el 
diseño de! filtro son similares a las de los ejemplos 3-21 y 5-14. 

En la figura 9-25a aparece un pulsador con una carga altamente inductiva. Se considera des- 
preciable la componente ondulatoria de la corriente de la carga (A/ = 0). Si la corriente promedio 
de la carga es /,, la corriente pico de la carga es In = la + Af = fa. La corriente de entrada, que es 
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(a) Diagrama de circuito (b) Corriente det pulsador 


Figura 9-25 Forma de onda de la corriente de entrada de un pulsador. 


de forma pulsante, tal y como se ve en la figura 9-25b, contiene armónicas y puede expresarse en 
una scric de Fouricr, como 


int) = kf, + E: > sen 2n k cos 2nmft 
n=} 


pom > (1 — cos nk) sen 2naft (9-122) 


NT az 


La componente fundamental (n = 1) de la corriente armónica generada por el pulsador en el lado 
de la entrada está dada por 


il = Le sen 2k cos 2aft + la (1 — cos 27k) sen 2mft (9-123) 


En la práctica, es común conectar un filtro de entrada como el que se muestra en la figura 
9-26, a fin de filtrar las armónicas generadas por el pulsador en la línea de alimentación. En la figu- 
ra 9-27 aparece el circuito equivalente para las corrientes armónicas generadas por el pulsador, el 
valor rms de la componente armónica de orden n en la alimentación se puede calcular a partir de 


1 1 


A A EN 9-124 
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Figura 9-26  Pulsador con pulso 
de entrada. 
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oat Figura 9-27 Circuito equivalente 
para las corrientes armónicas. 
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donde f es la frecuencia de pulsación y fo = 1/2rV L.C, es la frecuencia resonante del filtro. Si 
(f/fo)>>1, que es el caso más común, la corriente de la armónica a en la alimentación se convierte en 
-7 f ‘ 
Ls z^ Là (5 7 
Una alta frecuencia de pulsación reduce el tamafio de los elementos del filtro de entrada. Pero las 
frecuencias de las armónicas generadas por el pulsador también se incrementan en la línea de ali- 
mentación, esto puede causar problemas de interferencia con las señales de control y de comuni- 
caciones. 

Si la fuente tiene algunas inductancias, Ls, y el interruptor del pulsador está activado, como 
se ve cn la figura 9-1a, sc almacenará una cantidad de energía en la inductancia de la fuente o de 
la alimentación. Si se intenta desactivar el interruptor pulsador, los dispositivos semiconductores 
de potencia podrían dañarse, debido al voltaje inducido resultante de esta encrgía almacenada. El 
filtro de entrada LC proporciona la fuente de baja impedancia para la acción del pulsador. 


(9-125) 


Ejemplo 9-11 


Es necesario diseñar el pulsador conmutado por impulso del circuito de la figura 9-19. Dicho pulsa- 
dor opera a partir de un voltaje de operación V, = 220 V y la corriente pico de la carga es Im = 440 
A. El voltaje mínimo de salida deberá ser menor que el 5% de Vs, la corriente pico resonante debe- 
rá limitarse al 80% de /m, cl requisito del tiempo de desactivación es toff = 25 ps, y la inductancia 
de la alimentación es Ls = 4 uH. Determine (a) los valores de los componentes L,C, (b) la frecuen- 
cia de pulsación máxima permisible y (c) las especificaciones de todos los componentes y disposi- 
tivos. Suponga despreciable la corriente de la componente ondulatoria de la carga. 

Solución V, = 220 V, Im = 440 A, top = 25 us, Ls = 4 pH, y Vo(min) 0.05 x 220 = 11 V. Las for- 
mas de onda para los distintos corrientes y voltajes del capacitor aparecen en la figura 9-28. 

(a) De las ecuaciones (9-94), (9-99) y (9-100), el tiempo de desactivación es 


ET fj € VC Lure 
tore = Tn = (v. +n VA) = In + VLC 


es decir, 


(tas - vey "T ee) _ 2V,Clog 


tort E, L = L,C 


m 
Si sustituimos los valores numéricos, 0.25C? — 29C + 625 = 0 y C = 87.4 uF o 28.6 uF. Escoja- 
mos el valor más pequeño, C = 28.6 uF, y dejemos que C = 30 uF. 
(b) De la ecuación (9-100), el sobrevoltaje AV = 440V4/30 = 160 V, y de la ecuación- 
(9-99) el voltaje del capacitor V, = V, = 220 + 160 = 380 V. A partir de la ecuación (9-92), la co- 
rriente resonante de pico 


I, = 380 i = 0.8 x 440 = 352 o Lm = 34.96 wH 
Supongamos que Lm = 35 uH; entonces el tiempo de inversión, t, = nv 35 x 60 = 101.8 us. 
De la ecuación (9-94), el tiempo de desactivación tog = 380 x 30/440 = 25.9 us, y de la ecuación 
(9-95), t4 = 220 x 30/440 = 15 us. De la ecuación (9-96), el tiempo de conmutación te = 25.9 + 15 = 
40.9 us. La frecuencia de pulsación se puede determinar a partir de la condición de voltaje mínimo 
que satisfaga a la ecuación (9-108): 
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Corriente a través de T4 


ira Corriente a través de Tz 


lp = 352 Corriente a través de T3 
0 t 
le] 
ig, t 
lp = 352 Corriente a través del capacitor C 


lim 
Ip = 352 A Corriente a través del inductor Lm 
0 t 


i Corriente a través del diodo Dm 
Om 
0 ——-9t 


Figura 9-28 Formas de onda para el ejemplo 9-11. 


11 = f(220 x 101.8 + 0.5 x 40.9 x (380 + 220] x 10 * or f = 317 Hz 


La frecuencia máxima de pulsación es f = 317 Hz; dejemos que f = 300 Hz. 
(c) Llegado a este punto tenemos toda la información necesaria para determinar las especi- 
ficaciones. 


Tı: La corriente promedio Iprom, = 440 A (si suponemos un ciclo de trabajo, k = 1). 
La corriente pico /, = 440 + 0.8 x 440 = 792 A. 
La corriente rms máxima debida a la carga /,1 = 440 A. 
La corriente rms debida a la inversión resonante 


lj = 0.8 x 440 Vt,fi2 = 0.352 VIOLE x 3002 = 43.5 A 


La corriente rms efectiva [mms = (440? + 43.5) = 442.14 A. 
Ts: La corriente pico J, = 440 A. 

La corriente rms Inns = 440 V ft, = 0.44V 300 x 40.9 = 48.7 A. 

La corriente promedio Iprom. = [ptcf = 440 x 40.9 x 300 x 105 - 54 A. 
Ty: La corriente pico [y = 0.8 x 440 = 352 A. 

La corriente rms Ins = Ip Vft,/2 = 0.352V101.8 x 300/2 = 43.5 A. 


La corriente promedio 
form = 21, ftp/11 = 2 x 352 x 300 x 101.8 x 1075/5 = 6.84 A 


C: El valor de la capacitancia C = 30 uF. 
El voltaje pico a pico Vp, = 2 x 380 = 760 V. 
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La corriente pico J, = 440 A, " 
La corriente rms Fang = (48.7^ + 43.52"? = 65.3 A. 
Lm: La corriente pico /, = 352 A. 
La corriente rms /44, = 43.5 A. 
Dm: La corriente promedio Iprom. = 440 A (si suponemos un ciclo de trabajo, k = 0). 
La corriente rms lms = 440 A. 
La corriente pico /, = 440 A. 


Nota. Debido a la inversión resonante a través del tiristor principal, las especificaciones de 
corriente rms cfectivas y las pérdidas se incrementarán. En el proceso de inversión se puede evitar 
el tiristor principal, como en la figura 9-20. Si V, varía entre Vmin) y Vsmax), Y Ls varía entre 
Lsmin) Y Estmáx), Entonces Vstmin) Y Lsminy deben utilizarse para calcular los valores de Lm y de C. 
Vstim& Y Lstmáx) deberán utilizarse para determinar las especificaciones de los componentes y los 
dispositivos. 


Ejemplo 9-12 


Es necesario disefiar un circuito pulsador de pulso resonante, como el de la figura 9-22, que ope- 
re a partir de un voltaje de alimentación V, = 220 V y una corriente de carga pico Im = 440 A. La 
corriente resonante de pico debe limitarse al 150 % de Im; el requisito del tiempo de desactiva- 
ción fo = 25 ps, y la inductancia de la alimentación Ls = 4 uH. Determine (a) los valores de los 
componentes L,C, (b) el voltaje sobrecargado AV, y (c) el voltaje de conmutación disponible V.. 
Solución 1, = 440 A, I, = 1.5 x 440 = 660 A, Ls = 4 WH, toft = 25 us, y Ve = 220 V. De las 
ecuaciones (9-115) y (9-116), el tiempo de desactivación está dado por 


po VE - Lolo 
WU V. 


De la ecuación (9-112), la corriente resonante pico /, = VA CiLm. De las ecuaciones (9-118) y 
(9-119), el voltaje del capacitor, 


+ 
Ve = V, iL. V, + Fi Lt tn 
Si sustituimos V, = IN L/C, obtenemos el valor de teff como 
L i 1 
= Vor, (2-2) = Y iyu 
lor = CL, (e x) CL, (x x) (9-126) 


donde x = 1!/I,,. Si sustituimos V, en Ip = VN CIL, obtenemos 


E 
C T.+L E I 
pa n (v, + n 4E) = y, No RAPE (9-127) 


Si resolvemos Y CL,, a partir de la ecuación (9-127) y lo sustituimos en la ecuación (9-126), ob- 


tenemos 
ton = ae (x yi «E -i) (9-128) 


m 


que se puede resolver en función de Lm mediante método iteractivo, en el que Lm se incrementa 
en pequeñas cantidades hasta obtenerse el valor deseado de tor. Una vez determinado Lm, se pue- 
de calcular C a partir de la ecuación (9-126). 

Encuentre los valores de Lm y de C que satisfagan las condiciones de fog y de lp, Un méto- 
do iterativo de solución nos da 
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(a) Lm = 25.29 uH, C = 18.16 pF. 
(b) AV = 558.86 V. 
(c) V; = 220 + 558.86 = 778.86 V, y la ecuación (9-115) da V; = 605.63 V. 


Nota. Para L, = 0, Lm = 2143 pH, C = 21.43 uF, V = 440 V, Ve = 660 V y V = 513,33 V. 


Ejemplo 9-13 


Una carga altamente inductiva está alimentada por un pulsador. La corriente promedio de la car- 
ga es Ja = 100 A y la corriente de la componente ondulatoria en la misma se puede considerar 
despreciable (A/ = 0). Sc instala un filtro de entrada simple LC con L, = 0.3 mH y C, = 4500 pF. 
Si se opera el pulsador a la frecuencia de 350 Hz y con un ciclo de trabajo de 0.5, determine el 
valor rms máximo de la componente fundamental de la corriente armónica generada por el pulsa- 
dor en la línea de alimentación. 

Solución Para /, = 100 A, f = 350 Hz, k = 0.50, C, = 4500 pF, y L. = 0.3 mH, fo = 
1K2nNC,L,) = 136.98 Hz. La ecuación (9-123) se puede escribir como 


LaO = A, cos 2 ft + By sen 2mft 


donde A1 = (14/7) sen 27k y By = (LIMA — cos 214). La magnitud pico de esta corriente se calcu- 
la a partir de 


v^ I, 
T 


Lon = (47 + B)? = (1 — cos 2r k)' 


El valor rms de esta corriente es 


hy = L (1 — cos 2r Kk)? = 45.02 A 


y esto se hace máximo en k = 0.5. La componente fundamental de la corriente armónica generada 
por el pulsador en la alimentación se puede calcular a partir de la ecuación (9-124) y está dada por 


ME ENRE 45.02 » 
hs = TF R = T+ G507136.98 ^^ 


Si f/fo >> 1, la corriente armónica en la alimentación se convierte en aproximadamente 


Tis = Lis (4) 


Ejemplo 9-14 

Un pulsador reductor se muestra en la figura 9-29. El voltaje de entrada es Vs = 110 V, el voltaje 
promedio de la carga es V, = 60 V, y la corriente promedio en la misma es /, = 20 A. La frecuen- 
cia de pulsación es f = 20 kHz. Las componentes ondulatorias pico a pico son 2.5% del voltaje 
de carga, 5% de la corriente de carga, y 10% de la corriente L, del filtro. (a) Determine los valo- 
res de Le, L y Ce Utilice PSpice (b) para verificar 16s resultados mediante la gráfica del el voltaje 
instantáneo del capacitor v, y la corriente instantánea de la carga iz, y (c) para calcular los coefi- 
cientes de Fourier y la corriente de entrada is. Los parámetros del modelo SPice del transistor son 
IS = 6.734f, BF = 416.4, BR = .7371, CJC = 3.638P, CJE = 4.493P, TR = 239.5N, TF = 301.2P, 
y los correspondientes al diodo son IS = 2.2E-15, BV = 1800 V, TT =0. 
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Figura 9-29  Pulsador reductor. 


Solución V,2110 V, V,2 60 V, 1, 220 A. 


AV, = 0.025 x V, = 0.025 x 60 = 1.5 V 


= Va _ 0 
d, D Em 
De la ecuación (9-34), 
Va _ 60 
k Y, SO 0.5455 


De la ecuación (9-35), 
I, = kl, = 0.5455 x 20 = 10.91 A 
Al, = 0.05 x I, = 0.05 x 20= 1A 
Al=0.1 x 1,=0.1x20=2A 


(a) De la ecuación (9-37), obtenemos el valor de L,: 


VAV, — V) | 60x (110 — 60) 


Le= SM fv, ~ 2X 20 kHz x 110 991892 HH 
De la ecuación (9-37), obtenemos el valor de C;: 
C, = A 2 = 8.33 uF 


V.x 8f 1.5% 8x 20kHz 


Si suponemos una elevación lineal de la corriente de carga iz durante el tiempo que corre desde £ 
= 0 hasta t1 = kT, podemos escribir en forma aproximada, 


Al, _ Al _ 
to AT AVe 
lo que nos da el valor aproximado de L: 
L= KT AV. _ RAV. 
"2 ri (9-129) 
0.5454 x 1.5 
"ODXODKHz ^ 409l aH 


(b)k = 0.5455, f = 20 kHz, T = 1/f = 50 us, y lon = k x T = 27.28 ps. El pulsador reductor 
simulado cn PSpicc aparece en la figura 9-30a. El voltaje de control V, aparece en la figura 9- 
30b. La lista del archivo del circuito es como sigue: 
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Example 9-14 


(a) Circuito 


20V 


0 27.28 us S0 us t 


(b) Voltaje de control 


Figura 9-30  Pulsador reductor para la simulación PSpice. 


Buck Chopper 


VS 1 0 Dc 110v 

Vx 2 DC OV ; Voltage source to measure input current 

Vg 7 3 PULSE (0V 20V 0 0.1NS 0.1NS 27.28US 50US) 

RB 7 6 250 ; Transistor base resistance 
LE 3 4 681.82UH 

CE 4 0 8.33UF IC=60V ; initial voltage 

L 4 8 40.91UH 

R 8 5 3 

VX 5 0 DC OV ; Voltage source to measure load current 
DM 0 3 DMOD ; Freewheeling diode 

. MODEL DMOD  D(IS-2.2E-15 Bv=1800V TT=0) ; Diode model parameters 

Q1 E 6 3 QMOD : BOT switch 

.MODEL QMOD NPN (1S=6.734F BF-416.4 BR=.7371 CJC=3.638P 

+ CJE-4.493P TR-239.5N TF=301.2P) ; BUT model parameters 

. TRAN 108 1.6MS 1.5MS 1US UIC ;Transient analysis 

. PROBE 


.options abst 
. FOUR 20KHZ 
.END 


¡Graphics postprocessor 
ol = 1.00n reltol = 0.01 vntol = 0.1 ITL5=50000 ; convergence 
I(VY) ; Fourier analysis 


Las graficas de PSpice se muestran en la figura 9-31, donde I(VX) = la corriente de carga, I(Le) 
= la corriente del conductor Le, y V(4) = voltaje del capacitor. Utilizando el cursor PSpice de la 


figura 9-3 


0, obtenemos V, = V, = 59.462 V, AV, = 1.782 V, Al = 2.029 A, Hgrom) = 19.813 A, 


Alt = 0.3278 A, e la = 19.8249 A. Esto verifica el diseño, sin embargo, Al, da un resultado mejor 


que el esp 
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erado. 
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y Example 9-14 A Buck Chopper 
Date/Time run: 07/17/92 17: 06: 24 Temperature: 27.0 


80.0Y | 


A e he en et ee S 


46 ov + oe eel 


aV (4) 


20.04 


19.64 
40.04 


s I (YX) 


0.04 +—————-—-- 4 - — 
1.50ns 1.58ms 1.54ms 1.56ms 1.58ms 1.60ns 
aT (Le) 


Time 
Figura 9-31 Gráficas de PSpice para el ejemplo 9-14. 


(c) Los coeficientes de Fourier de la corriente de entrada son 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE I (VY) 


DC COMPONENT - 1.079535E+01 

HARMONIC FREQUENCY FOURIER NORMALIZED PHASE NORMALIZED 
NO (H2) COMPONENT COMPONENT (DEG) PHASE (DEG 
1 2.000E404 1.251E+01 1.000E+00 -1.195E+01 0.000£+00 
2 4 .000E+04 1.769E+00 1.415E-01 7,969B+01 9.163E+01 
3 6.000E«04 3.848E+00 3.076E-01 -3.131E+01 -1.937E«01 
4 8 ,000E+04 1.686E+00 1.348E-01 5,500E+01 6.695E+01 
5 1.000E+05 1.939E+00 1.551E-01 -5,187E+01 -3.992E+01 
6 1.200E+05 1.577E+00 1.261E-01 3.347E+01 4.5425401 
7 1.400E*05 1.014E+00 8.107E-02 -7.328E+01 -6.133E«01 
8 1.600E«05 1.435E+00 1.147E-01 1.271E+01 2.466E+01 
9 1.800E+05 4.385E-01 3.506E-02 -9.751E+01 -8.556E+01 
TOTAL HARMONIC DISTORTION = 4.401661E+01 PERCENT 


9-10 CONSIDERACIONES MAGNETICAS 


Las inductancias, que se utilizan para crear la oscilación resonante para la inversión de voltaje del 
capacitor de conmutación y para desactivar los tiristores, actúan como elementos de almacena- 
miento de energía en los reguladores de modo conmutado, y como filtros para suavizar los armó- 
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nicos de la corriente. Podemos observar de las ecuaciones (B-17) y (B-18) del apéndice B que las 
pérdidas magnéticas aumentan con el cuadrado de la frecuencia. Por otra parte, una frecuencia 
más alta reduce el tamaño de los inductores para el mismo valor de la corriente de la componente 
ondulatoria y para el mismo requisito de filtrado. El diseño de los convertidores de cd a cd requie- 
re de un término medio entre la frecuencia de conmutación, los tamaños del inductor y las pérdi- 
das de conmutación, 


RESUMEN 


Un pulsador de cd puede utilizarse como un transformador para elevar o reducir un voltaje fijo de 
cd. También se puede utilizar como regulador de voltaje en modo de conmutación y para la trans- 
ferencia de energía entre dos fuentes de cd. Sin embargo, se generan armónicas tanto en la entrada 
como en la carga del pulsador, y estas pueden reducirse mediante filtros de entrada y de salida. Un 
pulsador puede operar ya sea a una frecuencia fija o a una frecuencia variable. Un pulsador de fre- 
cuencia variable genera armónicas de frecuencias variables y el diseño de los filtros se complica. 
Normalmente se utiliza un pulsador de frecuencia fija. Para reducir el tamaño de los filtros y dis- 
minuir la componente ondulatoria de la carga, la frecuencia de pulsación deberá ser alta. Los pul- 
sadores de tiristores requieren de circuitería adicional para desconectar el tiristor principal y, 
como un resultado, la frecuencia de pulsación y el tiempo activo mínimo resultan limitados. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


. ¿Qué es un pulsador de cd o un convertidor cd a 
cd? 

. (Cuál es el principio de operación de un pulsa- 
dor reductor? 

. (Cuál es el principio de operación de un pulsa- 

dor elevador? 

¿Qué es el control de modulación por ancho de 

pulso de un pulsador? 

¿Qué es el control de modulación de frecuencia 

de un pulsador? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de un 

pulsador de frecuencia variable? 

¿Cuál es el efecto de la inductancia de la carga 

sobre la corriente de la componente ondulatoria 

de la carga? 

¿Cuál es el efecto de la frecuencia de pulsación 

sobre la corriente de la componente ondulatoria 

de la carga? 

¿Cuáles son las restricciones para la transferen- 

cia controlable de energía entre dos fuentes de 

voltaje de corriente directa? 

¿Cuáles son los parámetros de rendimiento de 

un pulsador? 

¿Qué es un regulador en modo de conmutación? 

¿Cuáles son los cuatro tipos básicos de regula- 

dores en modo de conmutación? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de un 

regulador reductor? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de un 

regulador elevador? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de un 

regulador reductor-elevador? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de un 

regulador Cúk? 


9-5. 


9-7. 


9-8. 


9-9. 


9-10. 


9-11. 
9-12. 


9-13. 


9-14. 


9-15. 


9-16. 
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9-17. 


9-18. 


9-19. 


9-20. 


9-21. 


9-22. 


9-23. 


9-24. 


9-25. 


9-26. 


9-27. 


9-28. 


9-29. 


9-30. 


¿Cuál es el objeto de circuito de conmutación de 
un pulsador? 

¿Cuál es la diferencia entre el tiempo de desacti- 
vación del circuito y el tiempo de desactivación 
del tiristor? 

¿Por qué se sobrecarga el capacitor de conmuta- 
ción? 

¿Por qué está limitado el voltaje de salida míni- 
mo del pulsador clásico? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas del 
pulsador clásico? 

¿Cuáles son los efectos de la inductancia de la 
fuente? 

¿Por qué la inversión resonante debe ser inde- 
pendiente del tiristor principal? 

¿Por qué la corriente resonante pico del pulsa- 
dor de pulso resonante debe ser mayor que la 
corriente de carga pico? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de un 
pulsador de pulso resonante? 

¿En qué ciclo de trabajo se hace máxima la co- 
rriente de la componente andulatoria de la car- 
ga? 

¿Por qué el diseño de los circuitos de conmuta- 
ción puede requerir de un método iterativo para 
su solución? 

¿Cuáles son los pasos generales para el diseño 
de los circuitos pulsadores? 

¿Por qué se utiliza la corriente pico de la carga 
en vez de la corriente promedio de la carga en el 
diseño de los pulsadores de tiristor? 

¿Cuáles son los efectos de la frecuencia de pul- 
sación sobre los tamaños de los filtros? 
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9-1. 


9-2. 


9-3. 


9-4. 


9.5, 


9-6. 


PROBLEMAS 


El pulsador en cd de la figura 9-la tiene una 
carga resistiva, R = 20Q y un voltaje de entrada, 
V, = 220 V. Cuando el pulsador se mantiene ac- 
tivo, su caída de voltaje es Von = 1.5 V y su fre- 
cuencia de pulsación es f = 10 kHz. Si el ciclo 
de trabajo es 80%, determine (a) el voltaje pro- 
medio de salida V,, (b) el voltaje rms de salida 
Vo, (c) la eficiencia del pulsador, (d) la impe- 
dancia efectiva de entrada R;, y (e) el valor rms 
de la componente fundamental en el voltaje de 
salida. 

Un pulsador alimenta una carga RL tal y como 
se muestra en la figura 9-2 con V, = 220 V, R= 
10 Q, L = 15.5 mH, f=5kHz, y E=20 V. Cal- 
cule (a) la corriente minima instantánea de la 
carga l4, (b) la corriente pico instantánea de la 
carga l2, (c) la corriente máxima de la compo- 
nente ondulatoria pico a pico en la carga, (d) la 
corriente promedio de la carga /,, (e) la corrien- 
te rms de la carga /,, (f) la resistencia efectiva 
de entrada R;, y (g) el valor rms de la corriente 
del pulsador Jp. 

El pulsador de la figura 9-2 tiene una resistencia 
de carga R = 0.2 Q, un voltaje de entrada V, = 
220 V, y un voltaje de batería E = 10 V. El vol- 
taje promedio de la carga /; = 200 A, y la fre- 
cuencia de pulsación es f = 200 Hz (T = 5 ms). 
Utilice el voltaje promedio de salida para calcu- 
lar el valor de la inductancia de la carga, L, que 
limitaría la corriente máxima de la componente 
ondulatoria de la carga a 5% de la. 

El pulsador de corriente directa que se muestra 
en la figura 9-5a se utiliza para controlar el flujo 
de potencia de un voltaje de cd, V; = 110 V a un 
voltaje de batería E = 220 V. La potencia trans- 
ferida a la batería es 30 kW. La componente on- 
dulatoria de la corriente del inductor es 
despreciable. Determine (a) el ciclo de trabajo 
K, (b) la resistencia efectiva de la carga Reg, y 
(c) la corriente promedio de entrada fp. 

Para el problema 9-4, grafique la corriente ins- 
tantánea del inductor y la corriente a través de la 
batería E, si el inductor L tiene un valor finito L 
=7.5 mH, f = 250 Hz y k=0.5. 

Una carga RL, como se muestra en la figura 9-2, 
está controlada por un pulsador. Si la resistencia 


9-7. 


9-10. 


9-11. 


de la carga R = 0.25 Q, la inductancia L = 20 
mH, el voltaje de alimentación V, = 600 V, el 
voltaje de la batería E = 150 V y la frecuencia 
de pulsación f = 250 Hz, determine las corrien- 
tes mínima y máxima de la carga, la corriente 
pico a pico de la componente ondulatoria de la 
carga y la corriente promedio de la carga para k 
= 0.1 a 0.9, en pasos de 0.1. 

Determine la corriente máxima de la componen- 
te ondulatoria pico a pico del problema 9-6, uti- 
lizando las ecuaciones (9-19) y (9-20), y 
compare los resultados. 


. El regulador reductor de la figura 9-12a tiene un 


voltaje de entrada, V, = 15 V. El voltaje prome- 
dio de salida requerido Vz = 5 V y el voltaje de 
la componente ondulatoria pico a pico de salida ` 
es 10 mV. La frecuencia de conmutación es 20 
kHz. La corriente de la componente ondulatoria 
pico a pico del inductor está limitada a 0.5 A. 
Determine (a) el ciclo de trabajo k, (b) la induc- 
tancia filtro L, y (c) la capacitancia filtro C. 


. El regulador elevador de la figura 9-13a tiene un 


voltaje de entrada V, = 6 V. El voltaje promedio 
de salida V, = 15 V y la corriente promedio de 
la carga /, = 0.5 A. La frecuencia de conmuta- 
ción es 20 kHz. Si L = 250 uH y C = 440 pF, 
determine (a) el ciclo de trabajo k (b) la corrien- 
te de la componente ondulatoria del inductor, 
Al, (c) la corriente pico del inductor, [2 (d) el 
voltaje de la componente ondulatoria del capaci- 
tor filtro, AV. 

El regulador reductor elevador de la figura 9- 
14a tiene un voltaje de entrada V; = 12 V. El ci- 
clo de trabajo, k = 0.6 y la frecuencia de 
conmutación es 25 kHz. La inductancia, L = 250 
uH y la capacitancia del filtro C = 220 pF. La 
corriente promedio de la carga /; = 1.5 A. De- 
termine (a) cl voltaje promedio de salida V,, (b) 
el voltaje de la componente ondulatoria pico a 
pico de salida AV,, (c) la corriente de la compo- 
nente'ondulatoria pico a pico del inductor, Al y 
(d) la corriente pico del transistor Lp. 

El regulador Cúk de la figura 9-15a tiene un 
voltaje de entrada V, = 15 V. El ciclo de trabajo 
k = 0.4 y la frecuencia de conmutación es 25 
kHz. La inductancia filtro Lz = 350 uH y la ca- 
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pacitancia filtro C5 = 220 F. La capacitancia de 
transferencia de energía Cy = 400 uF y la induc- 
tancia Ly = 250 uH. La corriente promedio de la 
carga J, = 1.25 A. Determine (a) el voltaje pro- 
medio de salida Va,(b) la corriente promedio de 
entrada /,, (c) la corriente de la componente on- 
dulatoria pico a pico del inductor Ly, Ah, (d) el 
voltaje de la componente ondulatoria pico a pico 
del capacitor Ci, AVi, (e) la corriente de la 
componente ondulatoria pico a pico del inductor 
La, Alo, (f) el voltaje de la componente ondula- 
toria pico a pico del capacitor C2, AV.2, y (g) la 
corriente pico del transistor 7p. 


9-12. Una carga inductiva está controlada por el 


pulsador de conmutación por impulso de la figura 
9-16, la corriente pico de la carga /m = 450 A, a 
un voltaje de alimentación de 220 V. La frecuen- 
cia de pulsación f = 275 Hz, el capacitor de con- 
mutación C = 60 pF, y la inductancia inversora 
Lm = 20 pH. La inductancia de la fuente Ls = 
8 H. Determine el tiempo de desactivación del 
circuito y los limites mínimo y máximo del vol- 
taje de salida. 


9-13. Repita el problema 9-12 para el caso en el que la 


inductancia de la fuente es despreciable (L, = 0). 


9-14. Una carga inductiva está controlada por el pulsa- 


dor de la figura 9-20 la corriente pico de la car- 
ga es /m = 350 A a un voltaje de la fuente V, = 
750 V. La frecuencia de pulsación f = 250 Hz, 
la capacitancia de conmutación C = 15 pF y la 


inductancia de conmutación L, = 70 uH. Si la 
inductancia de la fuente Ls = 10 pH, determine 
el tiempo de desactivación de circuito tor, el 
voltaje mínimo y máximo de salida, y el voltaje 
dé salida para un ciclo de trabajo k = 0.5. 


9-15. Repita el problema 9-12 para el circuito de pul- 


sador de pulso resonante de la figura 9-22 si la 
capacitancia de conmutación C = 30 pF y la in- 
ductancia de conmutación Lm = 35 pH. 


9-16. Diseñe los valores de los componentes de con- 


mutación Lm y C para conseguir un tiempo de 
desactivación del circuito, fog = 20 ps para el 
circuito de la figura 9-16. Las especificaciones 
del circuito son V; = 600 V, Im = 350 A y Ls = 6 
HH. La corriente pico a través de T; no debe de 
exceder 21 in. 


9-17. Repita el problema 9-16 para el circuito de pul- 


sador de la figura 9-19, si la corriente pico del 
diodo D, se limita a 2/,,, Determine C y L4. 


9-18. Repita el problema 9-16 para el circuito pulsador 


de la figura 9-20 si la corriente de inversión re- 
sonante pico se limita a Zm- 


9-19. Repita el problema 9-16 para el circuito en la fi- 


gura 9-22 si la corriente inversora resonante a 
través de T» se limita a 2/,,. 


9-20. Diseñe el valor del capacitor de conmutación C 


para proporcionar el requisito de tiempo de de- 
sactivación fog = 20 us para el circuito de la fi- 
gura 9-20, si V; = 600 V, Im = 350 A y Ls = 8 
uH. 


Figura P9-20 


9-21. Una carga altamente inductiva está controlada 


por un pulsador tal y como se muestra en la figu- 
ra P9-20. La corriente promedio de la carga es 
250 A, y la corriente de la componente ondulato- 
ria es despreciable. Se utiliza un filtro sencillo 
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LC con L, = 0.4 mH y Ce = 5000 pF. Si el pulsa- 
dor se opera a la frecuencia f = 250 Hz, determi- 
ne la corriente total armónica generada por el 
pulsador en la alimentación para k = 0.5. (Suge- 
rencia: considere hasta la séptima armónica.) 
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9-22. El circuito pulsador del ejemplo 9-11 utiliza la 


red RC de freno sencillo que se muestra en la fi- 
gura 4-8b, para los tiristores T1, T2 y T3. Si se li- 
mita el dv/dt de todos los tiristores a 200 V/s y 
las corrientes de descarga se limitan al 10% de 
sus valores respectivos pico, determine (a) los 
valores de las resistencias y capacitores del fre- 
no, y (b) las especificaciones de potencia de las 
resistencias. Se pueden despreciar los efectos 
del circuito de la carga y de la inductancia de la 
fuente Ls. 


9-23. La corriente de mantenimiento del tiristor T} en 


el circuito pulsador de la figura 9-20 es Jy = 200 
mA y el tiempo de retraso de T; es 1.5 ps. El 
voltaje en cd a la entrada es 220 V y la induc- 
tancia de la fuente L; es despreciable. Tiene una 
carga L = 10 mH y R = 2 Q. Determine el ancho 
mínimo tg del ancho de pulso de compuerta. 


9-24. El pulsador reductor de la figura 9-29 tiene un 


voltaje de entrada V; = 110 V, un voltaje prome- 
dio de la carga V, = 80 V y una corriente pro- 
medio de carga la = 20 A. La frecuencia de 
pulsación es f = 10 kHz. Las componentes on- 
dulatorias pico a pico son 5% para voltaje de la 
carga, 2.5% para la corriente de la carga y 10% 
para la corriente del filtro L,. (a) Determine los 
valores de Le, L y Ce. Utilice PSpice (b) para 
verificar los resultados graficando el voltaje ins- 
tantáneo del capacitor vc y la corriente instantá- 
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nea de la carga iz, (c) para calcular los coefi- 
cientes de Fourier de la corriente de entrada &. 
Utilice los parámetros del modelo SPice del 
ejemplo 9-14. 


9-25. EI pulsador elevador de la figura 9-12a tiene un 


voltaje de entrada V, = 5 V. La resistencia de la 
carga R = 100 Q. La inductancia es L = 150 pH, 
y la capacitancia del filtro es C = 220 pF. La 
frecuencia de pulsación es f = 20 kHz y el ciclo 
de trabajo del pulsador es k = 60%. Utilice PS- 
pice (a) para graficar el voltaje de salida vc, la 
corriente de entrada i, y el voltaje del MOSFET 
vr, y (b) para calcular los coeficientes Fourier 
de la corriente de entrada is. Los parámetros de 
modelo SPice del MOSFET son L=2U, W=.3, 
VTO=2.831, KP=20.53U, IS=194E-18, CG- 
SO=9.027N, CGDO=1.679N. 


9.26. Los parámetros del circuito conmutado por im- 


pulso de la figura 9-19 son: voltaje de alimenta- 
ción V, = 200 V, capacitor de conmutación C = 
20 uF inductancia de conmutación Lm = 20 uH 
inductancia de descarga Lı = 25 uH resistencia 
de la carga Rm = 1 Qe inductancia de la carga 
Lm = 5 pH. Si el tiristor queda modelado me- 
diante el circuito de la figura 7-19, utilice PSpi- 
ce para graficar el voltaje del capacitor ve, la 
corriente del capacitor &,, y la corriente de la 
carga iz, La frecuencia de conmutación es f = 
1 kHz y el tiempo activo del tiristor T, es 40%. 
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Inversores de modulación 
de ancho de pulso 


10-1 INTRODUCCION 


Los convertidores de cd a ca se conocen como inversores. La función de un inversor es cambiar un 
voltaje de entrada en cd a un voltaje simétrico de salida en ca, con la magnitud y frecuencia desea- 
das. Tanto el voltaje de salida como la frecuencia pueden ser fijos o variables. Si se modifica el vol- 
taje de entrada de cd y la ganancia del inversor se mantiene constante, es posible obtener un 
voltaje variable de salida. Por otra parte, si el voltaje de entrada en cd es fijo y no es controlable, 
se puede obtener un voltaje de salida variable si se varia la ganancia del inversor; esto por lo ge- 
neral se hace controlando la modulación del ancho de pulso (PWM) dentro del inversor. La ga- 
nancia del inversor se puede definir como la relación entre el voltaje de salida en ca y el voltaje 
de entrada en cd. 

En los inversores ideales, las formas de onda del voltaje de salida deberían ser senoidales. 
Sin embargo, en los inversores reales no son senoidales y contienen ciertas armónicas. Para apli- 
caciones de mediana y baja potencia, se pueden aceptar los voltajes de onda cuadrada o casi cua- 
drada; para aplicaciones de alta potencia, son necesarias las formas de onda senoidales de baja 
distorsión. Dada la disponibilidad de los dispositivos semiconductores de potencia de alta veloci- 
dad, es posible minimizar o reducir significativamente el contenido armónico del voltaje de salida 
mediante las técnicas de conmutación. 

El uso de los inversores es muy común en aplicaciones industriales tales (como la propul- 
sión de motores de ca de velocidad variable, la calefacción por inducción, las fuentes de respaldo 
y las de poder, alimentaciones ininterrumpibles de potencia). La entrada puede ser una batería, una 
celda de combustible, una celda solar u otra fuente de cd. Las salidas monofásicas típicas son (1) 
120 V a 60 Hz, (2) 220 V a 50 Hz y (3) 115 V a 400 Hz. Para sistemas trifásicos de alta potencia, 
las salidas típicas son (1) 220/380 V a 50 Hz, (2) 120/208 V a 60 Hz y (3) 115/200 V a 400 Hz. 

Los inversores se pueden clasificar básicamente en dos tipos: (1) inversores monofásicos y 
(2) inversores trifásicos. Cada tipo puede utilizar dispositivos con activación y desactivación con- 
trolada (es decir BJT, MOSFET, IGBT, MCT, SIT, GTO) o tiristores de conmutación forzada, se- 
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gún la aplicación. Estos inversores utilizan por lo general señales de control PWM, para producir 
un voltaje de salida en ca. Un inversor se llama inversor alimentado por voltaje (VFI) si el volta- 
je de entrada se conserva constante; inversor alimentado por corriente (CFI) si la corriente de en- 
trada se conserva constante; e inversor enlazado en cd variable si el voltaje de entrada es 
controlable. 


10-2 PRINCIPIO DE OPERACION 


Mediante la figura 10-1a se puede explicar el principio de funcionamiento de los inversores mo- 
nofásicos. El circuito inversor está formado por dos pulsadores. Cuando sólo el transistor Q; está 
activo durante el tiempo 79/2, el voltaje instantáneo a través de la carga vo es V,/2. Si sólo el tran- 
sistor Q está activo durante un tiempo To/2, aparece el voltaje —V;/2 a través de la carga. El cir- 
cuito lógico debe diseñarse de tal forma que Q1 y Q no estén activos simultáneamente. La figura 
10-1b muestra las formas de onda para los voltajes de salida y las corrientes de los transistores en 
el caso de una carga resistiva. Este inversor requiere de una fuente de cd de tres conductores, 
cuando un transistor está inactivo, su voltaje inverso es Vs, en vez de V,/2. Este inversor se conoce 
como inversor de medio puente. 
El voltaje rms de salida se puede encontrar a partir de 


y, = E je Vi a) E Y (10-1) 


o 4 


Corriente 
fundamental io1 


tc) Corriente de la carga con una carga altamente inductiva 


Figura 10-1 Inversor monofásico de medio puente. 
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El voltaje instantáneo de salida se puede expresar en una serie de Fourier como 


x 
S 


2v 
we A yr nit (10-2) 


0 paan=2,4,... 


donde (5 = 27f es la frecuencia del voltaje de salida en radianes/s. Para n = 1, la ecuación (10-2) 
proporciona el valor rms de la componente fundamental como ' 


E 
V2 m 


Vi = 0.45V, (10-3) 


Para una carga inductiva, la corriente de la carga no puede cambiar inmediatamente con el 
voltaje de salida. Si Q1 es desactivado en ¿ = To/2, la corriente de la carga seguirá fluyendo a tra- 
vés de D», la carga y la mitad inferior de la fuente de cd, hasta que la corriente llegue a cero. En 
forma similar, cuando Q» se desactiva en / = To, la corriente de la carga fluye a través de Dy, la 
carga y la mitad superior de la fuente de cd. Cuando el diodo D; o D2 conducen, la energía es re- 
troalimentada a la fuente de cd por lo que estos se conocen como diodos de retroalimentación. La 
figura 10-1c muestra la corriente y los intervalos de conducción de los dispositivos para una carga 
puramente inductiva. Se puede notar que para una carga puramente inductiva, un transistor condu- 
ce únicamente durante To/2 (es decir 90°). Dependiendo del factor de potencia de la carga, el 
período de conducción de un transistor varía desde 90 hasta 180°. 

Los transistores pueden substituirse por GTO o por tiristores de conmutación forzada. Si tg 
es el tiempo de desactivación de un tiristor, debe existir un tiempo mínimo de retraso fg entre el ti- 
ristor que se desactiva y el disparo del siguiente tiristor. De la contrario, entre ambos tiristores 
tendría lugar una condición de corto circuito. Por lo tanto, el tiempo máximo de conducción de un 
tiristor sería To/2 — i4. En la práctica, incluso los transistores requieren de un cierto tiempo de acti- 
vación y desactivación. Para la operación exitosa de los inversores, el circuito lógico deberá tomar 
todo esto en consideración. 

Para una carga RL, la corriente instantánea de la carga ig se puede determinar a partir de 


iy = $ a A T iy (10-4) 
sias... nm VR? + (noL) 3 


donde 9, = tan" (noL/R). Si Io; es la corriente rms de la componente fundamental de la carga, la 
potencia de la componente fundamental de salida (para n = 1) es 


Po = Vili cos 0, = LR (10-5) 


2V, I 
YY SR 10-5, 
la RF (oL) SES) 
Nota. En la mayor parte de las aplicaciones (por ejemplo los propulsores de motores eléc- 
tricos) la potencia de salida debida a la corriente de la componente fundamental es la potencia útil, 
y la potencia debida a las corrientes armónicas es disipada en forma de calor aumentando la tem- 
peratura de la carga. 
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10-3 PARAMETROS DE RENDIMIENTO 


La salida de los inversores reales contiene armónicas. La calidad de un inversor por lo general se 
evalúa en términos de los siguientes parámetros de rendimiento. 


Factor armónico de la enésima componente, HF,. El factor armónico (corres- 
pondiente a la enésima armónica), es una medida de la contribución armónica individual y se defi- 
ne como 


(10-6) 


donde V; es el valor rms de la componente fundamental y V, es el valor rms de la enésima com- 
ponente armónica. 


Distorsión total armónica THD. La distorsión armónica total, es una medida de la 
similitud cntre la forma dc onda y su componente fundamental, se define como 


m l * 3 12 10-7 
THD = V, ox vi) (10-7) 


Factor de distorsión DF. El valor THD proporciona el contenido armónico total, pero 
no indica el nivel de cada uno de sus componentes. Si en la salida de los inversores se utiliza un 
filtro, las armónicas de orden más alto se atenuarán con mayor eficacia. Por lo tanto, resulta im- 
portante conocer tanto la frecuencia como la magnitud de cada componente. El factor de distor- 
sión indica la cantidad de distorsión armónica que queda en una forma de onda particular después 
de que las armónicas de esa forma de onda hayan sido sujetas a una atenuación de segundo orden 
(es decir divididas por n). Por lo tanto, el valor DF es una medida de la eficacia en la reducción 
de las componentes armónicas no deseadas, sin necesidad de especificar valores de un filtro de 
carga de segundo orden, y se define como 


DF = vl y (T (10-8) 


2: 
n=23,.. WV 


El factor de distorsión de una componente armónica individual (o de orden n) se define como 


— Y, 
"n Vin? 


DF, (10-9) 


Armónica de menor orden LOH. La armónica dc menor orden es aquella compo- 
nente cuya frecuencia es mas cercana a la fundamental, y cuya amplitud es mayor que o igual al 
3% de la componente fundamental. 


Ejemplo 10-1 


Un inversor monofásico de medio puente como el de la figura 10.1a tiene una carga resistiva R = 
2.4 Q y un voltaje de entrada en cd V, = 48 V. Determine (a) El voltaje rms de salida a la fre- 
cuencia fundamental Vi, (b) la potencia de salida P,, (c) las corrientes promedio y de pico de ca- 
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da transistor, (d) el voltaje de bloqueo inverso pico Vgg de cada transistor, (e) la distorsión armó- 
nica total THD, (f) el factor de distorsión DF y (g) el factor armónico y el factor de distorsión de 
la armónica de menor orden, 
Solución V,=48VyR=2.40Q. 

(a) De la ecuación (10-3), V1 = 0.45 x 48 = 21.6 V. 

(b) De la ecuación (10-1), Vo = V2 = 48/2 = 24 V. La potencia de salida P, = V 2/R = 
24?/2.4 = 240 W. 

(c) La corriente pico del transistor J, = 24/2.4 = 10 A. En vista de que cada transistor con- 
duce durante un ciclo de trabajo del 50%, la corriente promedio de cada transistor es Ip = 0.5 x 
10=5A. 

(d) El voltaje pico de bloqueo inverso Vgg = 2 x 24 = 48 V. 

(e) De la ecuación (10-3), V = 0.45 V, y el voltaje rms armónico V, 


x 


y 
V, = ( > v?) = (Vi - VD"? = 0.2176V, 
ASIST.. 
De la ecuación (10-7), THD = (0.2176V,/(0.45V,) = 48.34%. 
(f) De la ecuación (10-2), podemos encontrar V, y a continuación encontrar 


B dues Teva? Wy (v YR 
[o (4) | = 163) + (E) + (2) + | = 0.01712V, 
De la ecuación (10-8), DF = 0.01712V,(0.45V,) = 3.804%. 
(g) La armónica de menor orden es la tercera, V3 = V¡/3, De la ecuación (10-6), HF; = 
V3/V, = 1/3 = 33.33%, y de la ecuación (10-9), DF; = (V3/3°)/V; = 1/27 = 3.704%. Dado que V3 
= 33,33% lo que es mayor de 3%, LOH = V3. 


10-4 INVERSORES MONOFASICOS EN PUENTE 


Un inversor monofásico en puente aparece en la figura 10-2a. Está formado por cuatro pulsadores. 
Cuando los transistores Q; y Q2 se activan simultáneamente, el voltaje de entrada V; aparece a tra- 
vés de la carga. Si los transistores Q3 y Q4 se activan al mismo tiempo, el voltaje a través de la 
carga se invierte, y adquiere el valor -V;. La forma de onda para el voltaje de salida se muestra en 
la figura 10-2b. 

El voltaje rms de salida se puede determinar a partir de 


v, = (2 [ ^ via)" - v, (10-10) 


La ecuación (10-2) se puede extender para que exprese el voltaje instantáneo de salida en una se- 
rie de Fourier como 
eG AV, 
v= P, — senno! (10-11) 
nats... RT 


y para n= 1, la ecuación (10-11) proporciona el valor rms de la componente fundamental como 


V, = == 0.90V, (10-12) 
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Corriente 
fundamental, io: 


nis 


o 


Q;! 030, l Q3 Qa! 
n on on 


(c) Corriente de la carga con una carga altamente inductiva 


Figura 10-2 Inversor monofásico puente. 


Si utilizamos la ecuación (10-4), la corriente instantánea de la carga i, para una carga RL se con- 
vierte en 


; = 4V. 
b= 2 "I : 3 
neias,... HT V R? (noL) 


donde 0, = tan" (noR/L). 

Cuando los diodos D, y D2 conducen, se retroalimenta la energía a la fuente de cd por lo 
que se dice que Di y D> son diodos de retroalimentación. La figura 10-1c muestra la forma de on- 
da de la corriente para una carga inductiva. 


sen(not — 0,) (10-13) 


Ejemplo 10-2 


Repita el ejemplo 10-1 para un inversor monofásico en puente como el de la figura 10-2a. 
Solución V, 248 Vy Rz24 Q. 

(a) De la ecuación (10-12), Vi = 0.90 x 48 = 43.2 V. 

(b) De la ecuación (10-10), V, = V. = 48 V. La potencia de salida P, = V 2/R = 487/2.4 = 
960 W. 

(c) La corriente pico del transistor /, = 48/2.4 = 20 A. Dado que cada transistor conduce 
durante un ciclo de trabajo del 50%, la corriente promedio de cada transistor es /p = 0.5 x 20 = 
10 A. 

(d) El voltaje pico de bloqueo inverso, Var = 48 V. 

(e) A partir de la ecuación (10-12), Vi = 0.9 V, el voltaje armónico rms V, es 


id 112 
Y, = ( » Vi = Wa - VI" = 0.4352, 
n=3,5,7,... 
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De la ecuación (10-7), THD = 0.4359V,/(0.9V,) = 48.34%. 


w 


ol p (5 = oov, 


n73,5,7,... 
De la ecuación (10-8), DF = 0,03424V,/(0.9V,) = 3.804%. 


(g) La armónica de menor orden es la tercera, V4 = Vi/3. De la ecuación (10-6), HF; = 
V3/V; = 1/3 = 33.33% y, de la ecuación (10-9), DF = (V4/35/V = 1/27 = 3.704%. 


Nota. El voltaje pico de bloqueo inverso de cada transistor y la calidad del voltaje de salida 


para inversores de medio puente y de puente completo es el mismo. Sin embargo, para los inver- 
sores de puente completo, la potencia de salida es cuatro veces más alta y la componente funda- 
mental es dos veces la correspondiente a la de los inversores de medio puente. 


Ejemplo 10-3* 
El inversor puente de la figura 10-2a tiene una carga RLC con R = 10 Q, L = 31.5 mH, y C = 112 
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HF. La frecuencia del inversor, fg = 60 Hz y el voltaje de entrada en cd, V, = 220 V. (a) Exprese la 
corriente instantánea de la carga en series de Fourier, Calcule (b) la corriente rms de la carga a la fre- 
cuencia fundamental /); (c) la distorsión armónica total THD de la corriente de la carga; (d) la poten- 
cia demandada por la carga Po y la potencia fundamental Po); (e) la corriente promedio de la 
alimentación en cd ls; y (f) la corriente rms y pico de cada transistor. (g) Dibuje la forma de onda de 
la corriente fundamental de la carga y muestre los intervalos de conducción de los transistores y de 
los diodos. Calcule el tiempo de conducción de (h) los transistores e (i) los diodos. 

Solución V,=220 V, fo=60 Hz, R= 10 Q, L = 31.5 mH, C= 112 uF, y œ = 27 x 60 = 377 rad/s. 
La reactancia inductiva para el voltaje de la enésima armónica es 


X, = Jona x 60 x 31.5 x 107? = ¡11.87 Q 


La reactancia capacitiva para el voltaje de la enésima armónica es 

j10S _ 23.68 
~ nmn X 60x l2 — n 
La impedancia para 1a enésima armónica es 


X= Q 


IZ,| = (102 + (11.87n — 23.68/ny]'? 


y el ángulo del factor de potencia para el voltaje de enésima armónica es 


_, 11.870 — 23.68/n _. _ _ 2,368 
gi 18n = 23.68 ant (1,1870 - 2288) 


(a) De la ecuación (8-11), el voltaje instantáneo de salida puede expresarse como 
vo(1) = 280.1sen(3771) + 93.4sen(3 x 3771) + 56.02sen(5 x 3771) 
+ 40.02sen(7 x 3771) + 31.12sen(9 x 377) ++: + 


8, = ta 


Dividiendo el voltaje de salida entre la impedancia de la carga y considerando el retraso apropia- 
do en razón de los ángulos del factor de potencia, podemos obtener la corriente instantánea de la 
carga como 


it) = 18.1sen(3771 + 49.72%) + 3.17sen(3 x 3771 — 70.17”) 
+sen(S x 3771 — 79,63% + 0.Ssen(7 x 3771 — 82.85% 
+ 0.3sen(9 x 377: — 84,52) ++ «> 
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(b) La corriente fundamental pico de la carga, Imi = 18.1 A. La corriente rms de la carga a 
la frecuencia fundamental, 7,1 = 18.1/V2 = 12.8 A. 


(c) Considerando hasta la novena armónica, la corriente pico de la carga, 
In = (18.12 + 3.172 + 1.0? + 0.5? + 0,3212 = 18,41 A 


La corriente armónica rms de la carga es 


18.412 — 18.12 
va 


Utilizando la ecuación (10-7), la distorsión armónica total de la corriente de la carga 


Um Tu | 18.41? — y 7 
rap = Ua Ia" - (ES) -a| = 18.59% 


In = Uh, ~ Bp = = 2.3789 A 


(d) La corriente rms de la carga lo = Im/V2 = 18.4 1/2 = 13.02 A, y la potencia de la carga 
Po = 13.02 x 10 = 1695 W. Utilizando la ecuación (10-5), la potencia fundamental de salida es 


Po = BR = 12.8 x 10 = 1638.4 W 


(e) La corriente promedio de alimentación /, = 1695/220 = 7.7 A. 

(f) La corriente pico del transistor /, = Jm = 18.41 A. La corriente rms máxima permisible 
de cada transistor, Iz = Jo/N2 = Ip/2 = 18.41/2 =9.2 A. 

(g) La forma de onda para la corriente fundamental de la carga, i)(4), aparece en la figura 
10-3. 

(h) De la figura 10-3a, el tiempo aproximado de conducción de cada transistor se determi- 
na a partir de Qo = 180 — 49.72 = 130.28? o bien, fo = 130.28 x 1/(180 x 377) = 6031 jus. 

(1) El tiempo de conducción de cada diodo es aproximadamente 


ta = (180 — 130.28) x = 2302 us 


eee 
180 x 377 


iet) 


Corriente 
fundamental, i54 


B.333 ms 


16.667 ms 


1944 ms | 
1.8638 ms 5.69 M ns 


-10 ta = 2.639 ms 
-15 
-20 
D E cd 
-25 De 


Figura 10-3 Formas de onda para el ejemplo 10-3. 
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Notas: 


1, Para calcular los valores exactos de la corriente pico y el tiempo de conducción de transisto- 
res y diodos, la corriente instantánea de la carga ¿o(1) deberá graficarse, tal y como se mues- 
tra en la figura 10-3. El tiempo de conducción de un transistor debe satisfacer la condición 
ic(t = to) = 0, y una gráfica de ¿¡o(t) realizada con un programa de computación muestra que 
Ip = 21.14 A, to = 5694 Us, y ta = 2639 pis. 

2. Se puede repetir este ejemplo a fin de evaluar el rendimiento de un inversor con carga R, RL 
o RLC con cambios apropiados en la impedancia de la carga Zz y el ángulo de la misma 0,,. 


10-5 INVERSORES TRIFASICOS 


Los inversores trifásicos se utilizan normalmente en aplicaciones de alta potencia. Tres inversores 
monofásicos de medio puente (o de puente completo) pueden conectarse en paralelo, tal y como 
se muestra en la figura 10-4a, para formar la configuración de un inversor trifásico. Las señales de 
compuerta de los inversores monofásicos deben adelantarse o retrasarse 120° uno con respecto al 
otro, a fin de obtener voltajes trifásicos balanceados (fundamentales). Los embobinados primarios 
del transformador deben aislarse unos de otros, en tanto que los embobinados secundarios pueden 
quedar conectados en estrella o en delta. Por lo general, el secundario del transformador se conec- 
ta en estrella, a fin de eliminar armónicas múltiplos de tres (n = 3, 6, 9, ...) que aparecen en los 
voltajes de salida (la disposición del circuito se muestra en la figura 10-4b). Este dispositivo re- 
quiere de tres transformadores monofásicos, 12 transistores y 12 diodos. Si los voltajes de salida 
de los inversores monofásicos no están perfectamente equilibrados en magnitud y en fase, los vol- 
tajes de salida trifásicos también estarán desequilibrados. 

Se puede obtener una salida trifásica a partir de una configuración de seis transistores y seis 
diodos, tal como la que se muestra en la figura 10-5a. A los transistores se les puede aplicar dos 
tipos de señales de control: conducción a 180° o conducción a 120°. 


10-5.1 Conducción a 180° 


Cada transistor conducirá durante 180°. Tres transistores se mantienen activos durante cada ins- 
tante del tiempo. Cuando el transistor Q; está activado, la terminal a se conecta con la terminal 
positiva del voltaje de entrada. Cuando se activa el transistor Q4, la terminal a se lleva a la termi- 
nal negativa de la fuente de cd. En cada ciclo existen scis modos de operación, cuya duración es 
de 60°. Los transistores se numeran según su secuencia de excitación (por ejemplo 123, 234, 345, 
456, 561, 612). Las señales de excitación mostradas en la figura 10-5b están desplazadas 60? unas 
de otras, para obtener voltajes trifásicos balanceados (fundamentales). 

La carga puede conectarse en estrella o en delta, como se muestra en la figura 10-6. En el 
caso de una carga conectada en delia, las corrientes de fase se obtienen directamente de los volta- 
jes línea a línea. Una vez que se conocen las corrientes de fase, pueden determinarse las corrientes 
de línea. En caso de una carga conectada en estrella, los voltajes de línea a neutro deben determi- 
narse a fin de encontrar las corrientes de línea o de fase. Existen tres modos de operación en un 
medio ciclo, los circuitos equivalentes aparecen en la figura 10-7a, para el caso de una carga co- 
nectada en estrella. 


364 Inversores de modulación de ancho de pulso Cap. 10 


Inversor 
1 
Inversor 
2 


Inversor 
3 


ns 


|< 


(b) Diagrama de circuito 


Figura 10-4 Inversor trifásico formado por tres inversores monofásicos. 
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(b) Formas de onda para conducción a 180° 


Figura 10-5 Inversor trifásico puente. 


a 
A 
n 
R R 
b 
c 
(8) Conectado en delta (b) Conectado en estrella 


Figura 10-6 Carga conectada cn delta/estrella. 
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Modo 2 
(a) Circuitos equivalentes 


wt 
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wt 


2V 
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(b) Voltajes de fase para la conducción a 180° 


Figura 10-7 Circuitos equivalentes para una carga resistiva conectada en estrella. 


Durante el modo 1 para 0 € wit < 1/3, 


R 3R 
Re = as fa E, ee 
g=R+ > 5 
¿e Ye 
! Ra 3R 
= iR V, 
Uan = Ven = E = 3 
Ubn = —üR = A 
Durante el modo 2 para 1/3 € wt < 27/3, 
R 3R 
Reg = R + 3 = > 
b = Vs = 2V, 
? T Ra 3R 
Van = hR E E 
—nR —-V, 
Ubn = Ven = EDEN = ar. 
Sec. 10-5 Inversores trifásicos 367 


Durante el modo 3 para 27/3 € wi < m, 


R 3R 
Reg =R+ 3 = 3 
SOLON 
B= Ra AR 
bR V, 
Van = Ubn = IN > E 
. -2V, 
Ven = LR = 3 


En la figura 10-7b sc muestran los voltajes línca a neutro. El voltaje instantánco linca a línca vas, 
de la figura 10-Sb, se puede expresar en una serie de Fourier, reconociendo que vas está desplaza- 
da en 1/6 y las armónicas pares son cero, 


- 5 MU ( 7) 
ET P up SG (10-14) 


Voc Y Vea pueden determinarse a partir de la ecuación (10-14) mediante cl desplazamiento de fase 
de va en 120? y 240°, respectivamente, 


= AV, nm T 
Ube = P "m cos E senn (o: 2) (10-15) 
| AY, nT Tm 
Vea = > a COS “= sen A (wt =) (10-16) 


Podemos observar de las ecuaciones (10-14), (10-15) y (10-16), que en los voltajes línea a línea, 
las armónicas múltiplos de tres (n = 3, 9, 15, ...) son cero. 
El voltaje rms línea a línea se puede determinar a partir de 


[2 pm, y a NE 
Vex E pV dod] = V3 V. = 08165, (10-17) 
De la ecuación (10-14), la enésima componente rms del voltaje de línea es 
4V, nn 
Vir = “— cos — (10-18) 
j V2 nr 6 
que, para n= 1, da el voltaje de línca fundamental. 
4V, cos 30° : 
Va = ——— = 0.7797V, (10-19) 
" Vir i 
El valor rms de los voltajes de linea a neutro se puede determinar a partir del voltaje de línea, 
OVL VVO 
V, = a ag 0.4714V, (10-20) 
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Figura 10-8 Inversor trifásico con 
carga RL. 


Con cargas resistivas, los diodos a través de los transistores no tienen función. Si la carga es 
inductiva, la corriente de cada brazo del inversor se reemplazará en relación con su voltaje, tal y 
como se muestra en la figura 10-8. Cuando el transistor Q4 de la figura 10-Sa está desactivado, la 
única traycctoria para la corriente de línca negativa i, cs a través de Dj. De ahí que la terminal de 
la carga a esté conectada a la fuente de cd a través de D, hasta que se invierta la polaridad de la 
corriente de la carga en el tiempo t = tj. Durante el período 0 < : < ty, el transistor Q1 no conduce. 
En forma similar, la conducción del transistor Q4 sólo arranca en ¢ = f2. Los transistores deben ser 
disparados continuamente, dado que el tiempo de conducción de los transistores y de los diodos 
depende del factor de potencia de la carga. 

En el caso de una carga conectada en estrella, el voltaje de fase es Van = van/N3 con un retra- 
so de 30°. Utilizando la ecuación (10-14), la corriente de linea ia para una carga RL está dada por 


S 4V, 
i | t-0 10-21 
i T [AL 3 nm VR? + eb ^ | sen(no n) ( ) 


donde 6, = tan"(nwL/R), 


Ejemplo 10-4 


El inversor trifásico de la figura 10-5a tiene una carga resistiva conectada en estrella de R =5 Q 
y L = 23 mH. La frecuencia del inversor es fo = 60 Hz y el voltaje de entrada de cd es V, = 220 
V. (a) Exprese el voltaje instantáneo línea a línea vas(1) y la corriente de línea i,(f) en series de 
Fourier. Determine (b) el voltaje rms de la linea Vz; (c) el voltaje rms por fase Vp; (d) el voltaje 
rms de línea Vz; a la frecuencia fundamental; (e) el voltaje rms por fase a la frecuencia funda- 
mental, V,1; (f) la distorsión armónica total, THD; (g) el factor de distorsión DF; (h) el factor ar- 
mónico y el factor de distorsión de la armónica de orden menor; (i) la potencia de la carga Po; (j) 
la corriente promedio del transistor /p; y (k) la corriente rms del transistor /p. 
Solución V,=220VW,R=50Q, fo 60 Hz, y œ = 27 x 60 = 377 rad/s. 

(a) Utilizando la ecuación (10-14), el voltaje instantáneo línea a línea vas (1) se puede escri- 
bir como 


v(t) = 242.58sen(377¢ + 30°) — 48.52 sen5(377: + 30°) 
— 34.66 sen 7(377¢ + 30°) + 22.05 sen11(377t + 30°) 
+ 18.66 sen 13(377¢ + 30°) — 14.27 sen 17(3771 + 30) +: 


= VR? (oL) [tan (noL/R) = VS + (8.67nf [tan 8.67n/5) 


Sec. 10-5 Inversores trifasicos 369 


Utilizando la ecuación (10-21), la corriente instantdnea de línea (o de fase) está dada por 
ian = 14 sen(377t — 60°) — 0.64 sen(5 x 377t ~ 83.4%) 
— 0.33 sen(7 x 3771 — 85,3% + 0.13 sen(11 x 377t — 87°) 
+ 0.10 sen(13 x 377t — 87.5?) — 0.06 sen(17 x 377t — 88) — + - - 


(b) De la ecuación (10-17), Vz = 0.8165 x 220 = 179.63 V. 

(c) De la ecuación (10-20), V, = 0.4714 x 220 = 103.7 V. 

(d) De la ecuación (10-19), Vz, = 0.7797 x 220 = 171.53 V. 

(e) Vp = Vn/N3 = 99.08 V. 

(f) De la ecuación (10-17), Vz; = 0.7797 V, 

za 1/2 3 
( S và) = (Vi - WO? = 024236V, 
7 7 

De la ecuación (10-7), THD = 0.24236V,/(0.7797V,) = 31.08%. El voltaje armónico rms de la 
linea es 


V, 271/2 
ov- > (8) | = 0.006661, 
n-5,7.11,... 

De la ecuación (10-8), DF = 0.00666V,/(0.7797V;) = 0.854%. 

(h) La armónica de orden menor es la quinta, Vis = VL1/5. De la ecuación (10-6), HFs = 
Vis/Vi, = 1/5 = 20%, y de la ecuación (10-9), DFs = (V¿s/SY/VL1 = 1/125 = 0.8%. 

(1) Para cargas conectadas en estrella, la corriente de linca es la misma que la corriente de 
fasc y la corriente rms de linea, 


_ (14? + 0.64? + 0.33? + 0.13? + 0.10? + 0.062)!” 
l v2 


La potencia de la carga Po = 3/2R = 3x 9.91? x 5 = 1473 W. 

(j) La corriente promedio de la alimentación Zs = P¿/220 = 1473/220 = 6.7 A y la corriente 
promedio del transistor /p = 6.7/3 = 2.23 A. 

(x) Dado que la corriente de línea está compartida entre dos transistores, cl valor rms de la 
corriente del transistor es /p = LAN2= 9.91N2 = 5.72 A. 


n - 9.9] A 


10-5.2 Conducción a 120° 


En este tipo de control, cada transistor conduce durante 120°. En cualquier instante del tiempo, só- 
lo conducen dos transistores. Las señales de excitación se muestran en la figura 10-9. La secuen- 
cia de conducción de los transistores es 61, 12, 23, 34, 45, 56, 61. Existen tres modos de operación 
en un medio ciclo, los circuitos equivalentes para una carga conectada en estrella se muestran en 
la figura 10-10a. Durante el modo 1 para 0 S wt € 1/3, conducen los transistores 1 y 6. 


V; Vs 
Van = 3 Ubn — 7 oy Ucn = 0 
Durante el modo 2 para p/3 < wi < 2p/3, conducen los transistores 1 y 2. 
V, Y, 
Van = > Vin = 9 Ven = 
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Figura 10-9 Señales de compuerta para conducción a 120° 


(a) Modo 1 (b) Modo 2 (c) Modo 3 


Figura 10-10 Circuitos equivalentes para una carga resistiva conectada en estrella. 
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Durante el modo 3 para 21/3 € wt € 37/3, conducen los transistores 2 y 3. 


Los voltajes de línca a neutro que se muestran en la figura 10-10b sc pueden expresar en una serie 
de Fourier como 


E A 22V, nm T 

LE "m in bee z) (10-22) 
S 2V, NT _ T 

WES add nT ee 6 Sen (ws 5) (10-23) 
a 2V, HT / Tr 

LE n=l So nr oe 6 pak (o 6 ) (10-24) 


El voltaje de línea a a b es vap = 43 van con un adelanto de fase de 30°. Existe un retraso de 7/6 en- 
ire la desactivación de Qı y la activación de Qa. Por lo tanto, no debe existir un corto circuito en 
la alimentación de cd a través dc un transistor superior y uno inferior. En cualquier momento, dos 
terminales de la carga están conectadas con la alimentación de cd y la tercera se conserva abierta. 
El potencial de esta terminal abicrta depende de las características de la carga y es impredecible. 
Dado que un transistor conduce durante 120°, para una misma condición dc la carga los transisto- 
res se utilizan menos que en la conducción a 180°. 


10-6 CONTROL DE VOLTAJE DE LOS INVERSORES MONOFASICOS 


En muchas aplicaciones industriales, a menudo es necesario controlar el voltaje de salida de los 
inversores (1) para hacer frente a las variaciones de entrada de cd, (2) para la regulación del volta- 
je de los inversores y (3) para los requisitos de control constante del voltaje y la frecuencia. Exis- 
ten varias técnicas para modificar la ganancia del inversor, El método más eficiente de controlar 
la ganancia (y cl voltaje de salida) es incorporar en los inversores el control de modulación del an- 
cho de pulso (PWM). Las técnicas comúnmente utilizadas son: 


1. Modulación de un solo ancho de pulso 

2. Modulación de varios anchos de pulso 

3. Modulación senoidal del ancho de pulso 

4. Modulación senoidal modificada dcl ancho de pulso 
5. Control por desplazamiento de fase 


10-6.1 Modulación de un solo ancho de pulso 
En el control por modulación de un solo ancho de pulso, existe un soio pulso por cada medio ci- 
clo, el ancho del pulso se hace variar, a fin de controlar el voltaje de salida del inversor. La figura 


10-11 muestra la generación de las señales de excitación y el voltaje de salida para los inversores 
monofásicos en puente completo. 
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Figura 10-11 Modulación de un solo ancho de pulso. 


Las señales de excitación se generan comparando una señal rectangular de referencia de 
amplitud, A,, con una onda portadora triangular de amplitud, Ae. La frecuencia de la señal de refe- 
rencia determina la frecuencia fundamental dc! voltaje de salida. Si se varía A, desde 0 hasta Ac, el 
ancho de pulso, 5, puede modificarse desde O hasta 180°. La relación de A, con A, es la variable 
de control y se define como el índice de modulación de la amplitud, o simplemente índice de mo- 
dulación. 


Ma“ (10-25) 


El voltaje rms de salida sc pucde determinar a partir de 


[2 fm», mo e 
V= Fe ae Vs don] =V, Vr (10-26) 


Aplicando la serie de Fouricr al voltaje de salida nos da 


Er 4V, ô 
v= Y —sen D? sen not (10-27) 


n=1,3,5,... AT 2 


Para evaluar el comportamiento de la modulación de un solo pulso para inversores monofá- 
sicos en puente se ha desarrollado el programa para computadora PROG-5, que se lista en el apén- 
dice F. La figura 10-12 muestra el perfil de armónicas con la variación del índice de modulación, 
M. La armónica dominante es la tercera, y el factor de distorsión aumenta en forma significativa a 
un bajo voltaje de salida. 
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Indice de modulación M modulación de un solo ancho de pulso. 


10-6.2 Modulación de varios anchos de pulso 


Utilizando varios pulsos en cada medio ciclo de voltaje de salida puede reducirse el contenido ar- 
mónico. La generación de señales de excitación para activar y desactivar los transistores aparece 
en la figura 10-13a, mediante la comparación de una señal de referencia con una onda portadora 
triangular. La frecuencia de la señal de referencia establece la frecuencia de salida, fo, y la frecuen- 
cia de la portadora, fe, determina cl número de pulsos por cada ciclo p. El índice de modulación 
controla el voltaje de salida. Este tipo de modulación también se conoce como modulación unifor- 
me de ancho de pulso (UPWM). El número de pulsos por medio ciclo se determina a partir de 


p= $ = El (10-28) 
donde my= f; /f; y se define como la relación de modulación de frecuencia. 

La variación del índice de modulación M desde O hasta 1 varía el ancho de pulso desde 0 
hasta z/p y el ancho del voltaje de salida desde O hasta V;. El voltaje de salida para los inversores 
monofásicos en puente aparece cn la figura 10-13b para UPWM. 

Si 6 es el ancho de cada pulso, el voltaje rms de salida se puede determinar a partir de 


2p Urip-8y2 ua nd 
=> vi = Y y com 10-29 
Vo ES ) Vs dion] : m ( ) 
La forma general de una serie de Fourier para cl voltaje instantáneo de salida es 
vu) Y B, sen net (10-30) 
a=1.3.5.. 


374 Inversores de modulación de ancho de pulso Cap. 10 


Seña! portadora 


Señal de referencia 


wt 


(a) Generación de la señal de excitación 


at 


(b) Voltaje de salida 


Figura 10-13 Modulación de varios anchos de pulso. 


El coeficiente B, de la ecuación (10-30) puede determinarse considerando un par de pulsos, de tal 
forma que el pulso positivo de duración $ se inicie en œ = a, y el negativo del mismo ancho se 
inicie en Qt = x + a. Esto se muestra en la figura 10-13b. Se pueden combinar los efectos de todos 
los pulsos para obtener el voltaje efectivo de salida. DER 

Si el pulso positivo del par de orden m se inicia en Wf = Om y termina en wf = Om + m, el 
coeficiente de Fourier para un par de pulsos es 


= 


T 


qat 


[^ cos not d(o1) — I "cos not dion] 


P" Tta. 
2V, — nà è wen 
s n ô 
= E N: [sen n (an T >) ~ Senn (x + an + 2) 
El coeficiente B, se puede encontrar a partir de ecuación (10-30) añadiendo los efectos de todos 
los pulsos 


H 
B, = p sen È [sen (an + 5) - sena (s + Om + 2) (10-32) 

Para evaluar cl comportamiento de la modulación mültiple de pulsos se utiliza el programa 

para computadora PROG-5, que se lista en el apéndice F. La figura 10-14 muestra el perfil armó- 
nico contra la variación del índice de modulación para cinco pulsos por medio ciclo. El orden de 
las armónicas es el mismo que para la modulación por un solo pulso. El factor de distorsión se ha 
reducido en forma significativa en comparación con el de la modulación con un solo pulso. Sin 
embargo, debido al gran número de conmutaciones de los transistores de potencia, las pérdidas 


Sec. 10-6 Control de voltaje de los inversores monofásicos 375 


Ü DF(%) 


1.0 Y 5.0 
p=5 
0.8 > 4.0 
0.6 3.0 
0.4 2.0 
0.2 10 
Figura 10-14 Perfil de armónicas de 
0 0 la modulación de ancho múltiple de 
1.0 0.8 0.6 0.4 0.2 0 


pulso, 
Indice de modulación, M 


por ese concepto aumentan. Con valores de p mayores, las amplitudes de las armónicas de menor 
orden, serán menores pero se incrementará la amplitud de algunas armónicas de orden más alto. 
Sin embargo, estas armónicas de orden más alto producen componentes ondulatorias desprecia- 
bles o pueden ser filtradas fácilmente. 


10-6.3 Modulación senoidal! del ancho de pulso 


En vez de mantener igual el ancho de todos los pulsos, como es el caso de la modulación múltiple, 
el ancho de cada pulso varía en proporción con la amplitud de una onda senoidal evaluada en el 
centro del mismo pulso. El factor de distorsión y las armónicas de menor orden se reducen en for- 
ma significativa. Las señales de compuerta, según se muestran en la figura 10-15a, se generan al 
comparar una señal senoidal de referencia con una onda portadora triangular de frecuencia fe. Es- 
te tipo de modulación se utiliza por lo común cn las aplicaciones industriales; sc abrevia SPWM. 
La frecuencia de la señal de referencia, f,, determina la frecuencia de salida del inversor, fo, y su 
amplitud pico, A,, controla el índice de modulación, M, y en consecuencia, cl voltaje rms de sali- 
da, V,. El número de pulsos por medio ciclo depende de la frecuencia portadora. Dentro de la res- 
tricción de que dos transistores cn el mismo brazo (Q, y Q4) no pueden conducir 
simultáneamente, el voltaje instantánco de salida se muestra en la figura 10-15a. Las mismas se- 
ñales de excitación sc pueden gencrar utilizando una onda portadora triangular unidireccional tal y 
como se muestra en la figura 10-15b. 

El voltaje rms de salida puede controlarse st se varía el indice de modulación M. Es fácil 
observar que el árca de cada pulso corresponde aproximadamente al área bajo la onda senoidal en- 
tre los puntos medios adyacentes de los períodos inactivos de las señales de excitación. Si ôm es el 
ancho de pulso de orden m, la ccuación (10-29) se puede extender para el voltaje rms de salida 


Vo = Vs (5 d (10-33) 


mei T 
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Figura 10-15 Modulación senoidal de ancho de pulso. 


La ecuación (10-32) también sirve para determinar el cocficiente de Fouricr del voltaje de salida 
como 


bres melee 


paran 1,3, 5,... (10-34) 


AV, nó, 
Ba i m-l nm us 2 


Para determinar el ancho de los pulsos y evaluar el perfi il armónico de la oscilación senoidal 
se ha desarrollado el programa para computadora PROG-6, El perfil armónico se muestra en la fi- 
gura 10-16 para cinco pulsos por cada modio ciclo. El factor de distorsión se ha reducido signifi- 
cativamente en comparación con el de la modulación de múltiples pulsos. Este tipo de 
modulación elimina todas las armónicas menores que o iguales a 2p — 1. Para p = 5, la armónica 
menor es la novena. 
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El voltaje de salida de un inversor contiene armónicas. El PWM empuja las armónicas al 
rango de las altas frecuencias alrededor del valor de conmutación fe y sus múltiplos, es decir, al- 
rededor de las armónicas my, 2f, 3my y así sucesivamente. Las frecuencias a las cuales ocurren 
las armónicas de voltaje se pueden relacionar por 


Sn = Ging tk) fe (10-35) 


donde la armónica de orden 7 sc iguala a la banda lateral de orden k de j veces la relación frecuen- 
cia-modulación my. 


n = jmp tk 
2jp tk paraj = 1,2,3,...y k =1,3,5,... (10-36) 


Se puede determinar el voltaje pico aproximado de la fundamental de salida para el control PWM 
y SPWM, a partir de 


i 


Vmi = dV; para O € d < 1.0 (10-37) 


Para d = 1, la ecuación (10-37) da la amplitud pico máxima dcl voltaje fundamental de salida 
como Vinigmax) = Vs. Pero, de acuerdo con la ecuación (10-11), Viniqmax) puede ser tan alto como 
4V,/n = 1.278V, para una salida de onda cuadrada. A fin de aumentar cl voltaje fundamental de 
salida, d dcberá incrementarse más allá de 1.0. La operación más allá de d = 1.0 se llama sobre- 
modulación. El valor de d en el cual Vinicmaxy se iguala a 1.278V, depende del número de pulsos 
por cada medio ciclo p, y es aproximadamente 3 para p = 7, tal y como sc muestra en la figura 
10-17. La sobrcmodulación básicamente lleva a una operación de onda cuadrada y añade más ar- 
mónicas en comparación con la operación cn cl rango lineal (con d < 1.0). En aplicaciones que re- 
quieren de baja distorsión [como las fuentes ininterrumpibles de poder (UPS)] la sobremodulación 
suele evitarse. 


10-6.4 Modulación senoidal modificada de ancho de pulso 


La figura 10-15 indica que los anchos de los pulsos más cercanos al pico de la onda senoidal no 
cambian en forma significativa con la variación del índice de modulación. Esto se debe a las ca- 
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Figura 10-17 Voltaje de pico funda- 
mental de salida en función del índice 


racterísticas de una onda senoidal, la técnica SPWM se puede modificar de tal manera que la onda 
portadora se aplique durante el primero y el último intervalo de 60? de cada medio ciclo (es decir 
de cero a 60° y de 120 a 180°). Este tipo de modulación se conoce como MSPWM y se muestra 
en la figura 10-18. La componente fundamental se incrementa y las características armónicas me- 
joran. Esto reduce cl número de conmutaciones de los dispositivos de potencia y las pérdidas de 


conmutación. 


El programa para computadoras PROG-7, que se lista en el apéndice F, determina los an- 
chos de pulso y evalúa el comportamiento del SPWM modificado. El perfil armónico se muestra 
en la figura 10-19 para cinco pulsos por medio ciclo. El número de pulsos, q, del período de 60°, 
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Figura 10-18 Modulación senoidal modificada del ancho de pulso. 
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por lo general se relaciona con la relación de frecuencias, en particular en los inversores trifásicos, 
mediante 


fe. 6q + 3 (10-38) 


10-6.5 Control por desplazamiento de fase 


El control del voltaje se puede obtener utilizando varios inversores y sumando el voltaje de salida 
de los inversores individuales. Es posible percibir un inversor monofásico de puente completo co- 
mo el de la figura 10-2a como la suma de los dos inversores de medio puente de la figura 10-1a. 
Un desplazamiento de fase de 180° produce un voltaje de salida, tal y como se aprecia en la figura 
10-20c, en tanto que un ángulo de retraso (o desplazamiento) B produce una salida como la que se 


muestra en la figura 10-20e, 
El voltaje rms de salida, 
£ 
Vo = V, (10-39) 


Si 


entonces 


x 


2V, 
Ubo = P — sen net — B) 


380 Inversores de modulación de ancho de pulso Cap. 10 


{a) 


ons fons 


(b) 


< 
St 


(c) 


o 


(a) 


A 180° 


ES T 
360° Ld 


Figura 10-20 Control por desplazamiento de fase. 


El voltaje instantánco de salida 


Ves = Von Bin 7 Y E [sennor — sen nor — Bl (10-40) 
n=13,5,... RT 
dado que sen A — sen B = 2 sen[(A —B)/2]cos[(A +B)/2), la ecuación (10-40) se puede simplificar 
como 
"E 4#: en! cos ( - 5 

Uab = EUN mm SH cos (wl = 5 (10-41) 

El valor rms del voltaje de salida de la componente fundamental es 

_ 4V, B 

V= Us sen (10-42) 


La ecuación (10-42) indica que el voltaje de salida se puede variar al modificar el ángulo de des- 
plazamiento o de retraso. Este tipo de control es especialmente útil en aplicaciones de alta poten- 
cia que requieran un gran número de transistores en paralelo. 


10-7 CONTROL DE VOLTAJE EN INVERSORES TRIFASICOS 


Un inversor trifásico puede considerarse como tres inversores monofásicos, con la salida de cada 
inversor monofásico desplazada 120°. Las técnicas de contro! de voltaje analizadas en la sección 
10-6 son aplicables a los inversores trifásicos. Como ejemplo, la generación de las señales de ex- 
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citación con modulación senoidal de ancho de pulso aparecen en la figura 10-21. Se muestran tres 
ondas senoidales de referencia, cada una de ellas desplazada 120°. Una onda portadora se compa- 
ra con la señal de referencia correspondiente a una fase, a fin de generar las señales de excitación 
de dicha fase. Para generar cl voltaje de salida, como aparece en la figura 10-21, se elimina la 
condición de que dos dispositivos de conmutación de una misma rama no pueden conducir simul- 
táneamente, 


ANEAN AAN . 
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D - wt 
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Figura 10-21 Modulación senoidal de ancho de pulso para un inversor trifásico. 


Ejemplo 10-5 


Un inversor monofásico de puente completo controla la energía en una carga resistiva. El valor 
nominal del voltaje de entrada de corriente directa es V, = 220 V y se utiliza una modulación uni- 
forme de ancho de pulso con cinco pulsos por cada medio ciclo. Para el control requerido, el an- 
cho de cada pulso es de 30°. (a) Determine el voltaje rms de la carga. (b) Si la alimentación de cd 
aumenta 10%, determine el ancho de pulso necesario para mantener la misma potencia en la car- 
ga. Si el ancho máximo posible de pulso es 35°, determine el limite máximo permisible de la 
fuente en cd de entrada. 
Solución (a) V, = 220 V, p = 5, y 8 = 30°. De la ecuación (10-29), V, = 220 V5 x 30/180 = 
200.8 V. . 

(b) V, = 1.1 x 220 = 242 V. Utilizando la ecuación (10-29), 242V56/180 = 200.8 y esto nos 
da el valor requerido del ancho de pulso, 5 = 24.75°. 

Para mantener un voltaje de salida de 200.8 V en el máximo ancho de pulso posible 5 = 
35°, se puede determinar el voltaje de entrada a partir de 200.8 = V,N5 x 35/180, esto da como 
resultado el voltaje mínimo de entrada permisible, V; = 203.64 V. 


10-8 TECNICAS AVANZADAS DE MODULACION 


El SPWM, que es el de uso más común, tiene desventajas (por ejemplo, un voltaje bajo de salida 
de la fundamental). Las técnicas que ofrecen un mejor rendimiento son: 
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Modulación trapezoidal 

Modulación en escalera 

Modulación escalonada 

Modulación por inyección de armónicas 
Modulación en delta 


En aras de la simplicidad, mostraremos el voltaje de salida, vao, para un inversor de medio puente. 
En el caso de un inversor de puente completo, Y, = Vay — Peo, donde vj, es el inverso de vao. 


Modulación trapezoidal. Las scfiales de excitación se generan al comparar una on- 
da portadora triangular con una onda moduladora trapezoidal [6], como se muestra en la figura 
10-22, La onda trapezoidal puede obtenerse a partir de una onda triangular si se limita su magni- 
tud a + A,, misma que se relaciona con cl valor pico Ar(max) mediante 


Ar = O A r(máx) 


donde o es el factor triangular, porque cuando o = 1 la forma de onda se convierte en una onda 
triangular. El indice de modulación M es 


M = LED pra0=Ms1 (10-43) 


El ángulo de Ía porción plana de la onda trapezoidal está dado por 


26 = (1 - or (10-44) 
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Figura 10-22 Modulación trape- 


(b) Voltaje de salida zoidal. 
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Para valores fijos de Armax) y de Ac, puede modificarse M, que varía con el voltaje de salida, cam- 
biando el factor triangular, o. Este tipo de modulación aumenta hasta 1.05 V, el voltaje pico de sa- 
lida de la fundamental, pero la salida contiene armónicas de menor orden. 


Modulación en escalera. La señal de modulación es una onda en escalera, como se 
muestra en la figura 10-23. La escalera no es una aproximación por muestreo de la onda senoidal. 
A fin de eliminar armónicas específicas, los niveles de los escalones se calculan. La razón de mo- 
dulación de la frecuencia mp y el número de escalones se escoge con el fin de obtener el voltaje de 
salida con la calidad deseada. Este es un PWM optimizado y no se recomienda para casos con me- 
nos de 15 pulsos por ciclo. Ha sido demostrado [7] que para un alto voltaje de la fundamental de 
salida y un bajo factor de distorsión, el número óptimo de pulsos en un ciclo es 15 para dos nive- 
les, 21 para tres niveles y 27 para cuatro niveles. Este tipo de control suministra un voltaje de sali- 
da de alta calidad, con un valor de la fundamental de hasta 0.94V,. 


Modulación escalonada. La señal moduladora es una onda escalonada [8] como la 
que se muestra en la figura 10-24. La onda escalonada no es una aproximación por muestreo de la 
onda senoidal. Está dividida cn intervalos específicos, digamos de 20°, cada uno controlado en 
forma individual a fin de definir la magnitud de la componente fundamental y de eliminar armóni- 
cas específicas, Este tipo de control logra una distorsión baja, pero con una mayor amplitud de la 
fundamental en comparación con cl control PWM normal. 


Modulación por inyección de armónicas. La señal de modulación es generada me- 
diante la inyección de armónicas seleccionadas en la onda senoidal, Esto da como resultado una 
forma de onda de cresta aplanada, y reduce la sobremodulación. Suministra una mayor amplitud 
de la fundamental y una menor distorsión del voltaje de salida. La señal moduladora [9] está 
usualmente compuesta de 


v, = 1.15 sen wt + 0.27 sen 3wt — 0.029 sen 9ot 


EMA AL 
TTT Re = 


(a) Generación de señal de excitación 


: Figura 10-23 Modulación en esca- 
(b) Voltaje de salida lera. 
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(a) Generación de señal de excitación 
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Figura 10-24 Modulación escalo- 
(b) Voltaje de salida nada. 


En la figura 10-25 aparece la señal moduladora, con inyecciones de tercera y novena armónica. 
Debe hacerse notar que la inyección de armónicas de tercer orden no afectará la calidad del volta- 
je de salida, dado que la salida de un inversor trifásico no contiene armónicas múltiplos de 3 Si 
sólo se inyecta la tercera armónica, v, estará dado por 


= 1.15 sen wt + 0.19 sen 30t 


La señal moduladora [10] puede generarse a partir de segmentos de 21/3 de una onda senoidal, 
como se muestra en la figura 10-26, Esto es similar a inyectar armónicas múltiplos de 3 a una on- 
da senoidal. El voltaje línea a línca es PWM senoidal y la amplitud de la componente fundamental 
es aproximadamente 15% mayor que la de un PWM senoidal normal. Dado que durante una terce- 
ra parte del período cada brazo del puente se desconecta, el calentamiento de los dispositivos con- 
mutadores se reduce, 


Modulación en delta. En la modulación on delta [11], sc deja que una onda triangular 
oscile dentro de una ventana definida AV por encima y por debajo de la onda senoidal de referen- 
cia v,. La función de conmutación del inversor, que es idéntica al voltaje d^ salida vo, se genera a 
partir de los vértices de la onda triangular v¿, como se muestra en la figura 10-27. También se co- 
noce como modulación por histéresis. Si se modifica la frecuencia de la onda moduladora mante- 
niendo constante la pendiente de la onda triangular, el número de pulsos y de anchos de pulso de 
la onda modulada cambiará. 

El voltaje de salida de la fundamental puede ser hasta de 1V, y depende de la amplitud pico 
A, y de la frecuencia f, del voltaje de referencia. La modulación en delta puede controlar la rela- 
ción entre voltaje y frecuencia, característica deseable en el control de motores de ca. 
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Figura 10-25 Modulación por inyec- 
(b) Voltaje de salida ción de armónica seleccionada. 
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Figura 10-26 Modulación por inyec- 
ción de armónica. 
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Figura 10-27 Modulación en delta. 


10-9 REDUCCIÓN DE ARMONICAS 


La ecuación (10-41) indica que mediante una elección adecuada del ángulo de desplazamiento se 
puede eliminar la armónica de orden n, B, si 


nB | 
sen > =0 


o bien, 


_ 360° 


: (10-45) 


y la tercera armónica quedará climinada, si B = 360/3 = 120°. Se puede climinar un par de armóni- 
cas no descadas en la salida de los inversores monofásicos si se colocan en forma simétrica dos 
muescas de voltaje bipolar, tal y como se muestra cn la figura 10-28. 

La serie de Fouricr del voltaje de salida se puede expresar como 


Uo = >, B,sennot (10-46) 
n=1,3,5,... 
donde 
4V, | fa fag m/2 
B, = pe |j; sen not d(wt) — ik sen nwt d(wt) + 1 sen not don) 


10- 
_ AV; 1 - 2 cos na, + 2 cos no» re 


T n 
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Figura 10-28 Salida de voltaje con dos muescas bipolares por cada media onda. 


La ecuación (10-47) se puede extender hasta m muescas por cada cuarto de onda: 


Ba = z (1 — 2 cos na, + 2 cos no, — 2 cos nos + 2 cos nou — * c >) (10-48) 


La tercera y la quinta armónica se eliminarían si B3 = Bs = Q y la ecuación (10-47) da las ecuacio- 
nes necesarias a resolver. 

1 — 2 cos 3a, + 2 cos 3a. = 0 o a = $ cos "(cos 3a, — 0.5) 

1 — 2 cos Sa; + 2 cos Sa, = 0 o a, = 4 cos" cos So; + 0.5) 
Estas ecuaciones se pueden resolver en forma iterativa si se supone inicialmente que & = 0 y se 
repiten los cálculos para ot y 0%. El resultado es o = 23.62? y 2 = 33.3*. 


Con muescas de voltaje unipolar, como las que se muestran en la figura 10-29, el coeficien- 
te B, está dado por 


4V; 
T 


B, = 


IN sen nat dwt) + [e sen nwt dion) 


(10-49) 
a 4V, 1 — cos no, + cos nay 


T n 


Figura 10-29 Voltaje de salida unipolar con dos muescas por cada medio ciclo. 
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La tercera y quinta armónicas se climinarian si 
1 — cos 3a, + cos 3o; = 0 


I — cos Sa; + cos Sa, = 0 


Resolviendo estas ecuaciones mediante iteraciones, obtenemos a = 17.83? y a2 = 37.97°. 

Las técnicas modificadas de modulación senoidal de ancho de pulso se pueden aplicar para 
generar las muescas que eliminarán eficazmente ciertas armónicas del voltaje de salida, tal y co- 
mo se muestra en la figura 10-30. 


2409 


Figura 10-30 Voltaje de salida para modulación senoidal modificada de ancho de pulso. 


Los voltaje de salida de dos o más inversores se pueden conectar en serie a través de un 
transformador, a fin de reducir o de eliminar ciertas armónicas no deseadas. La disposición para 
la combinación de dos voltajes de salida de un inversor se muestran en la figura 10-31a. Las for- 
mas de onda para la salida de cada inversor y cl voltaje de salida resultante aparecen en la figura 
10-31b. El segundo inversor tiene un desplazamiento de fase de 7/3. 

Partiendo de la ecuación (10-11), la salida del primer inversor se puede expresar como 


Voy = A, sen wt + A; sen 3wt + As sen Søt +++ + 


Inversor | | 


Inversor 
2 
2 2 


(a)Circuito (b) Formas de onda 


Figura 10-31 Eliminación de armónicas mediante una conexión con un transformador. 
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Dado que la salida del segundo inversor, vo», está retrasada en 1/3, 


Uy = At sen (wt - Z) + Ay sen 3 (wi - 2) + Assen 5 (wt = Z) Pe Bon 


El voltaje resultante vo se obtiene por adición de vectores. 


Uo = Vor + Uy = v3 l4 sen (wt ne cj + As sen 5 e Ws z) COS J 
Por lo tanto, un desplazamiento de fase de 7/3 y la combinación de los voltajes mediante la co- 
nexión por transformador eliminarán la tercera armónica (y todos sus mültiplos). Debe hacerse 
notar que el componente resultante fundamental no es dos veces el voltaje individual, sino ¥3/2 
(= 0.866) del correspondiente a los voltajes de salida individuales, y que la salida eficaz se ha re- 
ducido en (1 — 0.8662) 13.4%, 

Las técnicas de eliminación de armónicas, adecuadas sólo para voltajes de salida fijos, au- 
mentan el orden de las armónicas y reducen el tamafio de los filtros de salida. Sin embargo, esta 
ventaja deberá compararse con el aumento en las pérdidas de conmutación en los dispositivos de 
potencia y el aumento de hierro (o pérdidas magnéticas) en el transformador, debido a frecuencias 
más altas de armónicas. 


Ejemplo 10-6 


Un inversor monofásico de onda completa usa varias mucscas para conseguir un voltaje bipolar, 
tal y como se muestra en la figura 10-28, es necesario eliminar las armónicas quinta, séptima, 
undécima y decimotercera de la onda de salida. Determine el námero de muescas y sus ángulos. 
Solución Para eliminar la quinta, séptima, undécima y decimotercera armónicas, As = A7; = A11 
= A43 = 0; esto es, m = 4. Se requiere de cuatro muescas por cada cuarto de onda. La ecuación 
(10-48) da el conjunto siguiente de ecuaciones no lineales simultáneas para resolver los ángulos: 


1-2 cos 5a) + 2 cos 502 — 2 cos 503 + 2 cos Say = 0 
1 = 2 cos 7a, + 2 cos 707 — 2 cos 703 + 2 cos 704 = 0 


1 —2 cos 1161 +2 cos 1102-2 cos 1103 + 2 cos 1104 =0 
1-2 cos 13a, +2 cos 1302 — 2 cos 1303 + 2 cos 1304 = 0 


La solución a estas ecuaciones mediante iteración da 


a = 10.55? 617 = 16.099 a3 = 30.91? ou = 32.870 


Nota. No siempre es necesario eliminar la tercera armónica (y sus múltiplos), que normal- 
mente no están presentes en las conexiones trifásicas. Sin embargo, en inversores trifásicos es pre- 
ferible eliminar las armónicas quinta, séptima y undécima de los voltajes de salida, de tal forma 
que la armónica de orden menor resulte ser la decimotercera. 


10-10 INVERSORES CON TIRISTOR POR CONMUTACION FORZADA 


Aunque para los inversores se puede utilizar transistores además de otros dispositivos de conmu- 
tación, sobre todo se utilizan en aplicaciones de potencia media o baja. Los transistores, los GTO 
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y los IBGT se vuelven cada vez más competitivos y desplazan a los tiristores. Para aplicaciones 
de alto voltaje y de alta corriente, resulta necesario conectarlos en serie o en combinaciones de se- 
rie-paralelo; esto da como resultado un aumento cn la complejidad dcl circuito. Los tiristores de 
conmutación rápida, disponibles en especificaciones de alto voltaje y de alta corriente, resultan 
más adecuados para las aplicaciones de alta potencia. Sin embargo, para desactivar los tiristores, 
se requiere de circuitos adicionales de conmutación. Las diversas técnicas para la conmutación de 
tiristores se analizaron en el capítulo 7. En una etapa anterior de la electrónica de potencia, se de- 
sarrollaron muchos circuitos de conmutación de tiristor para inversores. Dos tipos de circuitos de 
conmutación utilizados comúnmente en aplicaciones de inversores son: 


1. Inversores con conmutación auxiliar 
2. Inversores con conmutación complementaria 


10-10.1 Inversores con conmutación auxiliar 


En la figura 10-32a se muestra un inversor de tiristor monofásico de puente completo, con conmu- 
tación auxiliar. Un circuito de conmutación está compartido por dos tiristores. Supongamos que el 
tiristor 71 conduce y suministra la corriente pico de carga /5, y que el capacitor Cm está cargado 
hasta V, con polaridad según se muestra. Las formas de onda del voltaje y de la corriente del ca- 
pacitor aparecen en la figura 10-32b. El proceso de conmutación es similar al del circuito de pulso 
resonante de la figura 7-13a. El proceso de conmutación del tiristor se puede dividir en cuatro 
modos. 


Modo 1. Este modo empieza cuando se dispara el tiristor 711 para desactivar al tiristor 
T, que estaba conduciendo, El disparo de 7j, provoca un flujo resonante de corriente a través del 
capacitor y obliga a que se abata la corriente de Ti. Esto se puede considerar como una corriente 
inversa a través del circuito formado por Lm, Cm, D1 y T11. Este modo termina cuando la cd de T; 
se abate hasta cero y la corriente del capacitor se eleva hasta la corriente de carga J en el tiempo 
Iz. 


Modo 2. Este modo empieza cuando el diodo D; empieza a conducir y la oscilación re- 
sonante continúa a través de Lm, Cm, D, y Tj. Este modo termina cuando la corriente del capaci- 
tor se reduce de nuevo a la corriente de la carga en 1 = t y el diodo D, deja de conducir. 


Modo 3. Este modo inicia cuando D, deja de conducir. El capacitor se vuelve a cargar a 
través de la carga a una corriente aproximadamente constante 74. Este modo se termina cuando el 
voltaje del capacitor se iguala con el voltaje de ed de la alimentación V, en ¢ = (3, y tiende a sobre- 
cargarse debido a la energía almacenada cn el inductor Lm. 


Modo 4. Este modo inicia cuando el voltaje, del capacitor tiende a hacerse mayor que 
Vs, y Da tiene polarización positiva. La energía almacenada en el inductor L4 se transfiere al capa- 
citor, y hace que éste se sobrecargue con respecto al voltaje de la alimentación, V,. Este modo ter- 
mina cuando la corriente del capacitor vuelve a abatirse a cero y el voltaje del capacitor se invierte 
en relación con la polaridad original. El capacitor está ahora listo para activar a T4 en caso de que 
Ta4 se dispare. 
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Modo 1 Modo 3 Modo 4 


(b) Formas de onda 


Figura 10-32 Inversor monofásico con conmutación auxiliar. 


Este tipo de inversor se conoce comúnmente como inversor McMurray. La operación del 
circuito es similar a la de la figura 7-13a. Son aplicables a este circuito inversor las ecuaciones 
(7-24) a (7-32), relativas al tiempo de desactivación disponible y a las condiciones de diseño. De 
la ecuación (7-24), el tiempo de desactivación disponible o el tiempo de polarización inversa es 


toy = VEnCn (m — 2sen-! +) (10-50) 
donde 
Vo [Cm 
=P VE (10-51) 


[Lm 
Vo = V, + Im €. (10-52) 


Como inversor, la corriente de la carga varía en función dcl tiempo, cl circuito de conmuta- 
ción debe diseñarse para la corriente pico de la carga. El voltaje del capacitor Vs, que depende de 
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la corriente de la carga cn el instante de la conmutación, aumenta las especificaciones de voltaje y 
de corriente de los dispositivos y componentes, Al conectar los diodos, el exceso de energía se 
puede devolver a la fuente de cd tal y como se muestra en la figura 10-32a mediante líneas pun- 
teadas. Una parte de la energía se disipará en la resistencia R, mismo que puede reemplazarse por 
un embobinado de retroalimentación como se analizó en la sección 3-5. 


10-10.2 Inversores de conmutación complementaria 


Si dos inductores están bien acoplados, el disparo de un tiristor desactiva otro tiristor del mismo 
brazo del puente. Este tipo de conmutación se conoce como conmutación complementaria. Este 
principio se puede aplicar a los circuitos de inversor por conmutación forzada; la figura 10-33a 
muestra una rama de un inversor monofásico de puente completo. Este circuito también se conoce 
como inversor McMurray-Bedford. La operación del circuito se puede dividir en tres modos y los 
circuitos equivalentes para los modos aparecen en la figura 10-33b. Las formas de onda corres- 
pondientes a los voltajes y las corrientes se muestran en la figura 10-33c bajo la hipótesis de que 
la corriente de la carga se conserva constante durante el período de conmutación. En el análisis 
siguiente, definiremos de nuevo el origen de los tiempos £ = 0, al principio de cada uno de los 
modos. 


Modo 1. Este modo empieza cuando T3 se dispara para desactivar Ti, que estaba condu- 
ciendo, El circuito equivalente aparece en la figura 10-33b. En el inicio de este modo, el capacitor 
C2 está cargado hasta V;. C; estaba en corto circuito anteriormente a través de T; y no tiene nin- 
gún voltaje. El voltaje a través de L2 es vi2 = Vs, la corriente a través de L2 induce un voltaje vz; = 
V, a través de L4. Se aplica un voltaje inverso vak = Vs — vti — Vio = -Vs a través de Tj y la cd de Ti 
se fuerza hasta cero. iy se abate hasta cero e im se eleva hasta el nivel de la corriente instantánea 
de la carga, i72 = Im. 

Si suponemos que C; = C2 = C, y completamos el lazo alrededor de C1, C2 y la fuente de 
cd, las corrientes del capacitor se pueden describir como 


loui Ls 
C. fia dt + va(t = 0) — cl ig dt + valt = 0) = V, (10-53) 
Dado que va (t = 0) = 0 y vot = 0) = Vs, la ecuación (10-53) nos da 
la = la (10-54) 
Utilizando las leyes de corriente de Kirchhoff en el nodo B, 
Im 7 la th- io =0 o In + i= [T + ig = 2i4 
es decir, 
D A In + ii 
la la = 2 (10-55) 


Si suponemos que L; = L2 = L4 y cerramos cl lazo formado por L2, T? y C2, obtenemos 


di, 


Lm 


+ = fia dt- valt dx (10-56) 
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(a) Circuito 


Im = mul 


Modo 3 


(bi Circuitos equivalentes (c) Formas de onda 


Figura 10-33 Conmutación complementaria. 


con condiciones iniciales ¿(1 = 0) = Im y velt = 0) = Vs. La solución de la ecuación (10-56) en 
función de las condiciones iniciales nos da 


[2C in 
(2) = 21,4 cos wi + V, "CL. sen wt — I (10-57) 
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donde 
1 


Y >= AAA (10-58) 
W2LmCm 
El voltaje a través del inductor Lo, 
dii Lm 
v(t) = UL (t) T velt) = Lin dr x V, COS wt — 21, 2Ca sen «f (10-59) 


El voltaje de polarización inversa a través de T4 es 


| Em 
Vat) = Vs — 2u12 = V, — 2V, cos wt + 41, 2C,, sen et (10-60) 


El tiempo de desactivación disponible (o del circuito) puede determinarse mediante la condición 
Vat = tor) = 0 de la ecuación (10-60), que después de simplificarse da 


XUI a 1 a 
tor = V2L4C, [eos l 20 4 x — tan^! x] (10-61) 
donde 
Ln. [2Lm 
x= V. C. (10-62) 


El tiempo de desactivación del circuito depende de la corriente de la carga /, y será máximo 
cuando /,, = 0. El valor máximo de torr es 


forma 7 3 V2LC, (10-63) 


Este modo termina cuando el voltaje del capacitor C5 se abate hasta cero y v,9() tiende a cargarse 
en la dirección opuesta. La duración del tiempo correspondiente a este modo se puede determinar 
a partir de la condición v¿2(! = tim) = vex(t = fim) = 0, que también resulta ser la condición de la 
corriente pico del tiristor. De la ecuación (10-59), 


| La 
V; cos tim — 21, FC, sen eti, = 0 


lm = tim = V2LíC, tan! £ (10-64) 


es decir, 


La corriente del tiristor iy? se hace máxima en t = fm = lim y al final de este modo, 


in it = tim) = 1 = Ip (10-65) 


Modo 2. Este modo inicia cuando el diodo Dz empieza a conducir. El circuito equiva- 
lente aparece en la figura 10-33b. La encrgía almacenada cn cl inductor Lz se pierde en el circuito 
formado por 75, D» y L2. La corriente de la carga ¿¿(0G Im) también fluye a través del diodo Do. 
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Si Vg es la caída directa de voltaje del diodo D2 y del tiristor 7», la corriente instantánea, ¿2(f), para 
el modo 2 está dada por 


doy. 
D di + V¿=0 (10-66) 
Con la condición inicial i2(¢ = 0) = fp, la solución de la ecuación (10-66) es 
f V 
b(t) = 1, — zd (10-67) 


Este modo termina cuando ¿2(£) se abate hasta cero y el tiristor T2 se desactiva debido a autocon- 
mutación. La duración de este modo es aproximadamente 


tom = Va (10-68) 


Modo 3. Este modo empieza cuando T3 se desactiva. El circuito equivalente se muestra 
en la figura 10-33b. El diodo D2 continúa la conducción de la corriente de la carga hasta que ésta 
cae a cero. El voltaje de polarización inversa para 7? se proporciona por la caída de voltaje directa 
del diodo D». 


Ejemplo 10-7* 


El inversor monofásico complementario de la figura 10-33a tiene Lı = Lz = Lm = 30 WH, Cm = 50 
uF y una corriente pico de carga es Im = 175 A. El voltaje en cd de entrada es V; = 220 V y la 
frecuencia del inversor es fo = 60 Hz. La caída de voltaje para el circuito formada por el tiristor 
T»? y el diodo D» es aproximadamente, V4 = 2 V. Determine (a) el tiempo de desactivación del 
circuito fof, (b) el tiempo máximo de desactivación del circuito forr(max) cuando J, = 0; (c) la co- 
rriente pico de los tiristores /,; (d) la duración del proceso de conmutación, te = tim + fam y (e) la 
energía utilizada en el inductor L3 al final del modo 1. 

Solución V, = 220 V, Lm = 30 4H, Cm = 50 F, € Im = 175 A. 

(a) De la ecuación (10-62), x = (175/220)V2 x 30/50= 0.8714. De la ecuación (10-61), 
l 

2(1 + 0.87147)" 


(b) De la ecuación (10-63), fortqnax) = (1/3)N2 x 30 x 50 = 57.36 ps. 
(c) De la ecuación (10-64), el tiempo para la corriente pico es 


for, = V2 X 30x 50 x [cos = tan"1(0.8714)] = 25.6 us 


1 
= = Y =1 = 46. 
tm = tim 2 x 30 x 50 tan"! 777 46.78 us 
o = === Ue = 18,257 rad/s 
V2 x 30 x 50 ` 


De las ecuaciones (10-57) y (10-65), la corriente pico del tiristor es 


I, = 2 X 175 cos(1.8257 x 0.4678) + 220 V2» esent. 8257 x 0.4678) 
- 175 = 35776 A 
(d) De la ecuación (10-68), fom = 175 x 30 us/2 = 2625 Us y el tiempo de conmutación es 
te = lim + lam = 46.78 + 2625 = 2671.78 us 
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(e) Al final del modo 1, la energía almacenada en cl inductor La es 


W =0.5£,. 13 = 0.5 x 30 x 107 x 357.76? = 1.92 J 


Nota. Toma un tiempo relativamente largo disipar la energía almacenada, lo que reduce la 
eficiencia y la frecuencia de salida del inversor, Debido a esta disipación de energía en los dispo- 
sitivos de potencia, puede surgir un problema térmico. Esta energía atrapada puede ser devuelta a 
la alimentación conectando un transformador de retroalimentación y diodos, tal y como se mucs- 
tra en la figura 10-34, 


Ejemplo 10-8* 


Si la relación de vueltas del transformador de retroalimentación de la figura 10-38 es Nı/N2 = a = 
0.1, determine (a) la duración del proceso de conmutación, fe = tim + fam; (b) la energía atrapada 
en el inductor Z2 al final del modo 1; y (c) la corriente pico del tiristor /;. 

Solución V, = 220 V, Lı = L = Lm = 304H, C = S0 pF, e Im = 175 A. De la ecuación (8-62), 


175 [2:30 ens 
6 
fee es 18257 rad/s 
VEX 30 x 50 


(a) El intervalo de conmutación se puede dividir en dos modos. En el análisis siguiente, 
definiremos de nuevo cl origen de los tiempos, £ = 0, al principio de cada uno de los modos. El 
circuito equivalente para el modo 1 aparece en la figura 10-35a, y cs cl mismo que el de la figura 
10-33a. Si v; y va son los voltajes primario y secundario del transformador de retroalimentación, 
respectivamente, Da y D11 conducirán en caso de que 

vy < Vy o yv S -aV, 
10-69 
v2 = av ( ) 
donde a es la relacion de vucltas del transformador y a € 1. Para que conduzcan D2 y Dii 
Y = vu = vi = -aV, (10-70) 


La duración del modo 1 puede determinarse a partir de la ecuación (10-59), 
Lu i 
via = tim) m V, COS wj, — 2L, 2€, Sen why, = —a V, 


A A 
+ 
T 
+ o, e 


Dum 


No Ny L, = Lim 


"n ^s — ion im 
v * vi . t 
Bobinado de Lo L, 
retroalimentacion 2 ^ C 
Doo 4 40; 


p ec NC “See ne 


Figura 10-34 Conmutación complementaria con bobinados de retroalimentación. 
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Modo 1 ! Modo 2 


t, inus 


(b) Formas de onda 


Figura 10-35 Circuitos equivalentes y formas de onda para el ejemplo 10-18. 
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y resolviendo para fim obtenemos 
3 ^L. “A E a 11 
tin = 2 mCm | sen j a x)? tan ! ‘| 


= 50.91 us 


Este modo termina cuando D2 y D;¡ conducen. Al final del modo 1, la ecuación (10-57) da la co- 
rriente del tiristor T5: 


(10-71) 


in E i(t = tim) = lj (10-72) 
De las ecuaciones (10-57) y (10-72), 
50 
J, = 2 x 175 cos(1.8257 x 0.5091) + 220 4/2 X So sen(1.8257 x 0.5091) 
— 175 = 356.24 A 


El voltaje del capacitor Ca > 
Vo — Vio -aV, 


= -0.1 x 220 = -22 V 


(10-73) 


El voltaje del capacitor Cy 
Va = Vs -— Vea = A + OV, 
1.1 x 220 = 242 V 


El modo 2 se inicia cuando D» y Di; conducen y el voltaje del inductor Lz está fijo en 
—aV;. El circuito equivalente aparece en la figura 10-35b. 


(10-74) 


di 
vn = La GP = Tah = —aV, 10-75) 
con la condición inicial i2(f = 0) = 4), la solución de la ecuación (10-75) nos da 
V. 
it) = f - 31 (10-76) 
Ly 


El modo 2 termina cuando é2(é) se hace cero en t = tim y 


b, = Linki 
2m T aV, 


356.24 18519) 


- -6 est > 
30 x IO RA 


= 485.78 us 


El tiempo de conmutación cs 
te = Um t fom = 50.91 + 485.79 = 536.7 us 
(b) Al final del modo 1, la energía almacenada cn el inductor La es 
W = 0.5L, Ii = 0.5 x 30 x 107% x 356.24? = 1.904 1 
(c) De la ecuación (10-64), Im = 46.78 us, y dc la ecuación (10-57), Jp = 357.76 A. 


Nota. La energía atrapada es devuelta a la alimentación. El tiempo de conmutación puede 
reducirse si se disminuye la relación de vueltas a; esto incrementará las especificaciones de volta- 
je de los diodos de retroalimentación. 


Sec. 10-10 Inversores con tiristor por conmutación forzada 399 


10-11 INVERSOR DE FUENTE DE CORRIENTE 


En las secciones anteriores, los inversores son alimentados a partir de una fuente de voltaje y la 
corriente de la carga se fuerza a fluctuar de positiva a negativa y viceversa. A fin de hacer frente a 
las cargas inductivas, se necesitan interruptores de potencia con diodos de marcha libre, en tanto 
que en un inversor de fuente de corriente (CST) la entrada se comporta como su nombre lo indica. 
La corriente de salida se mantiene constante independientemente de la carga del inversor, y el vol- 
taje de salida es obligado a cambiar. El diagrama del circuito inversor monofásico transistorizado 
aparece en la figura 10-36a. Dado que debe haber un flujo continuo de corriente desde la alimen- 
tación, siempre deberán conducir dos interruptores, uno del interruptor superior y otro del inferior. 
La secuencia de conducción es 12, 23, 34 y 41 como se muestra en la figura 10-36b. La forma de 
onda de la corriente de salida aparece en la figura 10-36c. Se requieren diodos en serie con los 
transistores para bloquear los voltajes inversos sobre los transistores, 

Cuando conducen dos dispositivos en brazos diferentes, la corriente de la alimentación 7; 
fluye a través de la carga. Cuando conducen dos dispositivos en el mismo brazo, la corriente de la 
fuente se desvía de la carga. El diseño de la fuente de corriente es similar al del ejemplo 9-14. De 
la ecuación (10-19), la corriente de la carga se puede expresar como 


v ML nó 
A e na noy sen nion) (10-78) 


En un inversor de fuente de corriente, los impulsos de conmutación para los tiristores re- 
quieren sólo de capacitores y son más sencillos, como se muestra en la figura 10-37c. Suponga- 
mos que T; y T están conduciendo, y que los capacitores Cy y C» están cargados con la polaridad 
que se muestra. El disparo de los tiristores T4 y T4 produce polarización inversa en los tiristores T, 
y T5. T, y Tz son desactivados por conmutación por impulso. La corriente ahora fluye a través de 
T3C1D,, la carga y D2C2T,. Los capacitores C, y C2 se descargan y se recargan a una velocidad 
constante determinada por la corriente de la carga, 7,4 = /;. Cuando C; y C2 están cargados al vol- 
taje de la carga y su voltaje se abate hasta cero, la corriente de la carga es transferida del diodo D 
al Da y del diodo D» al Da. Di y D» se desactivan cuando la corriente de la carga está totalmente 
invertida. El capacitor está ahora listo para desactivar a T3 y a Ta si se disparan los tiristores T1 y 
T» en el siguiente medio ciclo. El tiempo de conmutación depende de la magnitud de la corriente 
de la carga y del voltaje de la misma. Los diodos de la figura 10-37c aíslan a los capacitores del 
voltaje de la carga. 

La figura 10-38a muestra el diagrama de circuito de un inversor trifásico de fuente de co- 
rriente. Las formas de onda para las señales de compuerta y las corrientes de línea para una carga 
conectada en estrella aparecen cn la figura 10-38b. En cualquier instante sólo conducen simultá- 
neamente dos tiristores. Cada dispositivo conduce para 120°, De la ecuación (10-14), la corriente 
para la fase a se puede expresar como 


" = 4l, ni ( z) 
=. es A iun 48 : 
la Ts am COS sen lot + (10-79) 


Las técnicas PWM, SPWM, MSPWM o MSPWN pucde aplicarse a fin de variar la corriente de la 
‘carga y mejorar la calidad de su forma de onda. 
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(a! Transistor CSI 
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(b) Señales de compuerta 
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(c) Corriente de la carga 


Figura 10-36 Fuente de corriente monofásica. 
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Figura 10-37 Inversor monofásico de fuente de corriente con tiristor. 


El inversor de fuente de corriente (CST) es un dual de un inversor de fuente de voltaje (VSI). 
En un VSI, la forma del voltaje línca a línca cs similar a la corriente de línea de un CSI. Las ven- 
tajas del CSI son: (1) dado que la corriente en cd de entrada es controlada y limitada, un disparo 
equivocado de los dispositivos de conmutación, o algún corto circuito, no provoca problemas se- 
rios; (2) la corricnte pico de los dispositivos de potencia está limitada; (3) son más sencillos los 
circuitos de conmutación para los tiristores; y (4) tienen la capacidad de mancjar cargas reactivas 
o regencrativas sin necesidad de diodos de marcha libre. 

Un CSI requiere de la corriente de un reactor relativamente grande para exhibir las caracte- 
rísticas de fuente y para controlar la corriente de un paso adicional convertidor, La respuesta diná- 
mica es más lenta. Debido a la transferencia de corriente de un par de interruptores a otro, se 
requiere de un filtro de entrada para suprimir las crestas del voltaje de salida. 


10-12 INVERSOR DE ENLACE DE CD VARIABLE 


El voltajé de salida de un inversor se puede controlar variando el índice de modulación (o los an- 
chos de pulso) y manteniendo constante cl voltaje de entrada de cd; pero en este tipo de control de 
voltaje, estaría presente cl rango de armónicas del voltaje de salida. Los anchos de pulso se pue- 
den mantener fijos para eliminar o para reducir ciertas armónicas y el voltaje de salida se puede 
controlar variando el nivel del voltaje de entrada en cd. Una disposición como ésta aparece en la 
figura 10-39 y se conoce como inversor de enlace de cd variable. Esta disposición requiere de un 
paso adicional dcl convertidor; y si se trata de un pulsador, la potencia no puede ser retroalimenta- 
da a la fuente de cd. A fin de obtener la calidad y las armónicas del voltaje de salida deseadas, 
puede predeterminarse la forma del voltaje de salida, como se muestra en la figura 10-5b o en la 
figura 10-30. La alimentación en cd es variable a fin de dar una salida variable en ca. 
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1(b) Formas de onda 


Figura 10-38 Inversor trifásico de fuente de corriente con transistor. 
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| Voltaje variable en cd 


Figura 10-39 Inversor variable de enlace en cd. 


10-13 DISEÑO DE CIRCUITOS INVERSORES 


En los circuitos inversores, la determinación de las especificaciones de corriente y voltaje de los 
dispositivos de potencia depende de los distintos tipos de inversores, de la carga y de los métodos 
del control de voltaje y de corriente. El diseño requicre de (1) la deducción de expresiones para la 
corriente instantánca de carga y (2) la graficación de las formas de onda de corriente para cada 
dispositivo y componente. Una vez conocida la forma de onda de la corriente, las técnicas para el 
cálculo de las especificaciones de los dispositivos de potencia de los componentes de conmuta- 
ción son similares a las de las secciones 7-4 y 7-8. La evaluación de las especificaciones de volta- 
je requieren del establecimiento de los voltajes inversos para cada dispositivo. 

A fin de reducir las armónicas de salida, se necesitan filtros de salida. En la figura 10-40 se 
muestran los filiros más comunes. Un filtro C es muy sencillo, pero utiliza más potencia efectiva, 
Un filtro LC sintonizado, como el de la figura 10-40b, puede sólo eliminar una frecuencia. Un fil- 
tro CLC correctamente diseñado, como el de la figura 10-40c, es más eficaz en la reducción de ar- 
mónicas en un amplio ancho de banda y utiliza menos potencia efectiva. 


eT 
Ce Carga Carga 
be 
{a) Filtra C (b) Filtro CL (c) Filtra CLC 


Figura 10-40 Filtros de salida. 
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Ejemplo 10.9* 


El inversor monofásico de puente completo de la figura 10-2a alimenta una carga de R =10 OQ, L 
=31.5 mH, y C = 112 pF. El voltaje de entrada en cd es V, = 220 V y la frecuencia de inversión 
es fo = 60 Hz. El voltaje de salida tiene dos muescas, de tal forma que la tercera y la quinta ar- 
mónicas son eliminadas, (a) Determine la expresión de la corriente de carga é,(f). (b) Si se utiliza 
un filtro C de salida para climinar las armónicas séptima y de orden superior, determine la capa- 
citancia del filtro C,. 

Solución La forma de onda del voltaje de salida aparece en la figura 10-28. V, = 220 V, fo = 
60Hz,R=10Q0,L=31.5mH y C= 112 pF. 0, = 27 x 60 = 377 rad/s. 

La reactancia inductiva del voltaje de la armónica de orden n es 


X, = f2nm X 60 x 31.5 x 107? = ¡11.871 Q 


La reactancia capacitiva del voltaje de la armónica de orden n es 


2nm X 60 x 112 n 
La impedancia del voltaje de la armónica de orden n es 
2712 
iz; = [102 + (11.87 - 29:887 
n 
y el ángulo del factor de potencia del voltaje de la armónica de orden n es 


11.875 — 23.68/n 2.368 


6, = tan”! T = tan"! (1.1872 - EI 


(a) La ecuación (10-47) proporciona los coeficientes de la serie de Fourier 


4V, 1 — 2 cos na, + 2 cos ney 
Bae ccr 


T n 


Para o = 23.62? y o? = 33.3°, las armónicas tercera y quinta estarán ausentes. De la ecuación 
(10-46), el voltaje instantáneo de salida se puede expresar como 


Volt) = 235.1 sen 3771 + 69.4sen(7 X 3771) + 85.1 sen(9 x 3771) +--> 


Dividiendo el voltaje de salida entre la impedancia de la carga y considerando el retraso apropia- 
do debido a los ánguios del factor de potencia, obtenemos que la corriente de carga es 


i,(f) = 15,19 sen(377t + 49.74% + 0.86 sen(7 x 3771 — 82.85) 
+ 1.09 sen(9 x 3771 — 84.52?) + 0.66sen(11 x 3771 — 85.55?) +--> 


(b) Las armónicas de orden a y de orden superior se reducirían en forma significativa, si la 
impedancia del filtro fuera mucho menor que la de la carga; una relación de 1:10 sería adecuada, 


[Z,| = 10X. 


donde la impedancia del filtro es ¡Xd = 1/(377AC,). El valor de la capacitancia del filtro C, se 
puede determinar a partir de 


, 23.68 alt 10 
[10 + (11.87% - - ) = nE 


Para el caso de la séplima armónica n 2 7 y C, 2 47.3 UF. 
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Ejemplo 10-10 


El inversor del ejemplo (10-9) utiliza tiristores con conmutación auxiliar, como se muestra en la 
figura 10-32a. El tiempo de desactivación de los tiristores es fg = fort = 25 us. Determine (a) los 
valores óptimos del capacitor de conmutación Cm y del inductor Lm para minimizar la energía, y 
(b) las corrientes pico de los tiristores T1 y Dj. 

Solución (a) Si despreciamos las armónicas, la corriente pico de la carga /m = 1, = 15,19 A. 
Las ecuaciones (7-31) y (7-32) dan los valores óptimos de Lm y de Cm. 


_ 0.398 for Va _ 0.398 x 25 x 1075 


L, E o 
i T, 15.19 
0.8917tofdp _ 0.8917 x 25 x 107 x 15.19 
C, q Vo E V. 


De la ecuación (10-52), 


Zn pm 
V, = V, t iy VG, = 220 (15119 VE 


Si sustituimos en función de V, obtenemos las relaciones entre Cm y Lm Despejando en C, y Lm 
obtenemos que Cm = 0.51 uF, Lm = 434 uH y V, = 662.6 V. 
(b) La corriente pico del tiristor /, = 15.19 A, y la corriente de pico resonante 


(Cn 0:51 
I = Vo NT, = 962.6 aq = 22.77 A 


De la figura 10-32b, la corriente pico del diodo debida a la oscilación resonante es 


Toa — dg — Lp = 22.77 — 15.19 = 7.58 A 


El diodo D, conducirá tanto la corriente inductiva de la carga como la corriente resonante. 
Aunque estos dos componentes determinarían las corrientes rms y promedio del diodo, la co- 
rriente pico del diodo en este ejemplo deberá ser la misma que la corriente del tiristor, es decir 
15.19 A. 


Ejemplo 10-11 


El inversor monofásico de la figura 10-2a utiliza control PWM tal y como se muestra en la figura 
10-13a con cinco pulsos por medio ciclo. El voltaje de alimentación en ed es Vs = 100. El índice 
de modulación M es 0.6. La frecuencia de salida es fo = 60 Hz. La carga resistiva con R 2 2.5 Q. 
Utilice PSpice (a) para graficar el voltaje de salida vo, y (b) para calcular los coeficientes de Fou- 
rier. Los parámetros del modelo SPice son IS = 6.734F, BF = 416.4, CJC = 3.638P, CJE = 
4.493P, y la de los diodos son IS = 2.2E-15, BV = 1800V, TT = 0. 

Solución (a) M = 0.6, fo = 60 Hz, T = 1/fo = 16.667 ms. El inversor para la simulación PSpi- 
ce aparece en la figura 10-41a. Un amplificador operacional como el que se muestra en la figura 
10-41b se utiliza como comparador y produce la señal de control PWM. Las señales de portadora 
y de referencia aparecen en la figura 10-41c. La lista del archivo de circuito es la que sigue: 
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100 V 250  10mH 


1000 13 
Vg4 


(c) Señales de portadora y de referencia 


Figura 10-41 Inversor monofásico para la simulación PSpice. 
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Example 10-11 Single-Phase Inverter with PWM Control 


VS 1 0 DC 100v 

Vr 17 0 PULSE (50V OV 0 833.33US 833.33US INS 1666.67US) 
Rr 17 0 2MEG 

vel 15 0 PULSE(O -30V 0 INS INS 8333.33US 16666.67US) 

Rel 15 0 2MEG 

Vc3 16 0 PULSE(O -30v 8333.33US INS INS 8333.33US 16666.67US) 
Rc3 16 0 2MEG 

R 4 6 2.5 

*L 5 6 10MH ; Inductor L is excluded 

VX 3 4 DC OV ; Measures load current 

VY 1 2 DC 0v ; Voitage source to measure supply current 
D1 3 2 DMOD ; Diode 

D2 0 6 DMOD ? Diode 

D3 6 2 DMOD ; Diode 

D4 0 3 DMOD ; Diode 

.MODEL DMOD D (IS=2.2E-15 BV-1800V TT-0) ; Diode model parameters 

ol 2 7 3 OMOD ; BUT switch 

Q2 6 9 0 OMOD ; BIT switch 

Q3 2 11 6 QMOD ; BUT switch 

04 3 13 0 QMOD ; BUT switch 


.MODEL QMOD NPN (15=6.734F BF=416.4 CJC=3.638P CJE-4.493P) ; TBJ parameters 
Rgl 8 7 00 


Rg2 10 3 100 
Rg3 12 11 100 
Rg4 14 13 00 


* Subcircuit call for PWM control 


XPW1 17 15 8 3 PWM ¿Control voltage for transistor Ol 
XPW2 17 15 0 0 PWM ¿Control voltage for transistor Q2 
XPW3 17 16 2 6 PWM :Control voltage for transistor Q3 
XPW4 17 16 14 0 PWM :Control voltage for transistor 04 
* Subcircuit for PWM control 

.SUBCKT PWM 1 2 3 4 

* model ref. carrier +control -control 

x name input input voltage voltage 

R1 n 5 1K 

R2 2 5 1K 

RIN 5 0 2MEG 

RE 5 3 100K 

RO 6 3 35 

co 3 4 10PF 

El 6 q 0 5 2E+5 ; Voltage-controlled voltage source 
„ENDS PWM ; Ends subcircuit definition 

. TRAN 10US 16.67MS 0  10US ; Transient analysis 

.PROBE ¿ Graphics postprocessor 
¿Options abstol = 1.00n reltol = 0.01 vntol = 0.1 ITL5=20000 ; convergence 
«FOUR 60HZ V(3,6) ¿Fourier analysis 

¿END 


Las gráficas de PSpice se muestran en la figura 10-42, donde V(17) es la señal de referen- 
cia y V(3,6) es el voltaje de salida, 
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Example 10-11 Single-Phase Inverter with PWM Control 
07/17 


Date/Time run: /92 17:13:28 Temperature: 27.0 


100V 


ov à - 3 
Oms 2ms 4ms 6ms 8ms 10ms iems 14ms 16ms  18ms 
aV(17) =-V (45) 


Time 


Figura 10-42 Gráficas de PSpice para el ejemplo 10-11. 


(b) FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V(3, 6) 
DC COMPONENT = 6.3352 /5E-03 


HARMON IC FREQUENCY FOURIER NORMALIZED PHASE NORMALIZED 
NO (Hz) COMPONENT COMPONENT (DEG) PHASE (DEG) 
1. 6.000E+01 7,59 3E 401 1.000E+00 6.275E-02 0.000E+00 
2 1.200E+02 1.329E-02 1.759E-04 5.651E*01 $.645E*01 
3 1.800E+02 2.756E«01 3.649E-01 1.342E-01 7.141E-02 
4 2.400E+02 1.216E-02 1.609£-04 6.914E+00 6.852E+00 
5 3.000E+02 2.027E+01 2.683E-01 4.379E-01 3.T52bE-01 
6 3.600£+02 7.502E-03 9.933E-05 -4.924E*01  -4.930E*01 
E/ 4.200E+02 2.159E«01 2.858E-01 4.841E-01 4.213E-01 
8 4.800E+02 2.435E-03 3.224E-05 -1.343E402 -1.343E+02 
9 5.400E402 4.553E401 6.028E-01 6.479E-01 5.852E-01 
TOTAL HARMONIC DISTORTION = 8.063548E+01 PERCENT 


Nota. Para M = 0.6 y p = 5, el programa para computadora FIG10-11.BAS para un PWM 
uniforme proporciona V1 = 54.59 V (rms) y THD = 100.65% en comparación con los valores de 
V1 = 75.53/N2 = 53.41 V (rms) y THD = 80.65% provenientes de PSpice. En el cálculo de THD, 
PSpice sólo utiliza por omisión hasta la novena armónica, y no todas ellas. Por lo tanto, si las ar- 
mónicas de orden superior a la novena tienen valores significativos, en comparación con la com- 
ponente fundamental, PSpice proporcionará un valor para THD bajo y erróneo. Sin embargo, la 
versión 5,1 de PSpice (o más reciente) permite que un argumento especifique el número de armó- 
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nicas a calcularse. Por ejemplo, el enunciado para calcular hasta la trigésima armónica será 
.FOUR 60HZ 30 V(3,6). El valor por omisión cs la novena armónica. 


10-14 CONSIDERACIONES MAGNETICAS 


Los inductores se utilizan en los circuitos de conmutación de tiristores y como filtros de entrada y 
salida. Las pérdidas magnéticas dependen de la frecuencia por lo que estos inductores deberán ser 
diseñados con núcleos de muy alta permeabilidad con la idea de reducirlas. Normalmente, la sali- 
da de los inversores está aislada de la carga mediante un transformador de salida. El voltaje de sa- 
lida del inversor por lo gencral contiene armónicas incrementando las pérdidas del transformador. 
Un transformador, diseñado para operar en voltajes puramente scnoidales, se verá sujeto a pérdi- 
das más altas y deberá ser penalizado en su especificación cuando se opere a partir del voltaje de 
salida de los inversores. El voltaje de salida no deberá tener componente de cd; de lo contrario, el 
núcleo puede saturarse. 


RESUMEN 


Los inversores pueden proporcionar voltajes monofásicos y trifásicos de ca a partir de un voltaje 
de cd fijo o variable. Existen varias técnicas de control de voltaje que producen un rango de armó- 
nicas en el voltaje de salida. La modulación senoidal del ancho de pulso (SPWM) es más eficaz 
en la reducción de las armónicas de orden inferior. Con una selección apropiada de los patrones 
de conmutación para los dispositivos de potencia, se pueden eliminar ciertas armónicas. Debido al 
desarrollo de los dispositivos de potencia de conmutación rápida, como son los transistores, GTO, 
IGBT y MCT, las aplicaciones de los inversores de tiristor de conmutación forzada han quedado 
limitadas a los inversores de alta potencia. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


10-1. 
10-2. 


¿Qué es un inversor? 

¿Cuál es cl principio de operación de un inver- 
sor? 

10-3. 
10-4. 


¿Cuáles son los tipos de inversores? 


¿Cuáles son las diferencias entre los inversores 
de medio puente y los de puente completo? 


10-5. ;Cuáles son los parámetros de rendimiento dc 


los inversores? 


10-6. ¿Cuál es el objeto de los diodos de retroali- 


mentación en los inversores? 


10-7. ¿Cuáles son las condiciones físicas para obte- 


ner voltajes trifásicos de salida? 


10-8. ¿Cuáles son los métodos para el control de 


voltaje dentro de los inversores? 


10-9. ¿Cuáles son las ventajas y desventajas del con- 


trol por ángulo de desplazamiento? 


10-10. ¿Cuáles son las técnicas de cada reducción de 


armónicas? 


10-11. ¿Cuáles son los efectos de la eliminación de 


las armónicas de orden menor? 


10-12, ¿Cuál es el efecto del tiempo de desactivación 


del tiristor sobre la frecuencia del inversor? 


10-13. 


10-14. 


10-15. 


10-16. 


10-17. 


10-18. 


10-19. 


10-20: 


10-21. 


¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
los inversores transistorizados en comparación 
con los inversores de tiristor? 


(Cuál es el principio de los inversores de con- 
mutación auxiliar? 

¿Cuál es el principio de los inversores de con- 
mutación complementaria? 


¿Cuál es el objeto del transformador de retroa- 
limentación en los inversores de conmutación 
complementaria? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
los inversores de fuente de corriente? 

¿Cuáles son las diferencias principales entre 
los inversores de fuente de voltaje y de fuente 
de corriente? 


¿Cuáles son las ventajas y desventajas princi- 
pales de los inversores radiales de cd? 


¿Cuál es la razón para añadir un filtro en la sa- 
lida del inversor? 


¿Cuáles son las diferencias entre los filtros de 
ca y de cd? 
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10-1. 


10-2 


10-3. 


10-4. 


10-5 


10-6. 


PROBLEMAS 


El inversor monofásico de medio puente de la 
figura 10-1a tiene una carga resistiva R = 10 Q 
y un voltaje de entrada en cd es V, = 220 V. 
Determine (a) el voltaje rms de salida a la frc- 
cuencia fundamental, Vi; (b) la potencia de sa- 
lida Po; (c) las corrientes promedio, rms y pico 
de cada transistor; (d) el voltaje pico en estado 
inactivo Vgg de cada transistor; (e) la distor- 
sión armónica total THD; (f) cl factor de dis- 
torsión DF; y (g) el factor armónico y de 
distorsión de la armónica dc orden menor. 
Repita el problema 10-1 para cl inversor mo- 
nofásico de puente completo que se muestra 
en la figura 10-2a. 

El inversor de puente completo de la figura 
10-2a tiene una carga REC con R =5 (0, L= 
10 mH, y C = 26 uF. La frecuencia del inver- 
sor, fo = 400 Hz y el voltaje de entrada de cd 
V, = 220 V. (a) Exprese la corriente instantá- 
nea de la carga en una serie de Fourier. Calcu- 
le (b) la corriente rms de la carga a la 
frecuencia fundamental, J1; (c) la distorsión ar- 
monica total THD de la corriente de la carga; 
(d) la corriente promedio de alimentación Js y 
(e) las corrientes promedio, rms y pico de cada 
transistor. 

Repita el problema 10-3 para f, = 60 Hz, R = 
4Q,L=25 mH y C= 10 pF. 

Repita el problema 10-3 para f, = 60 Hz, R = 
50 y R=20mH. 

El inversor trifásico de puente completo de la 
figura 10-Sa tiene una carga resistiva conecta- 
da en estrella R = 5 Q. La frecuencia inversora 
es f, = 400 Hz y el voltaje de entrada en co- 


' rriente directa es V, = 220 V. Exprese los vol- 


10-7 


10-8. 


b 


10-9 


10-10. 


tajes instantáncos de fase y las corrientes de 
fase en una serie de Fourier. 

Repita el problema 10-6 para los voltajes línca 
a línea y las corrientes de línca. 

Repita el problema 10-6 para una carga conec- 
tada en delta. 

Repita el problema 10-7 para una carga concc- 
tada cn delta. 

El inversor trifásico de puente completo de la 
figura 10-5a tiene una carga conectada en cs- 
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10-11. 


10-12. 


10-13. 


10-14. 


10-15. 


10-16. 


10-17. 


Inversores de modulación de ancho de pulso 


trella y cada fase está formada por 2 5 O,L 
= 10 mH y C 2 25 pF. La frecuencia del inver- 
sor es fo = 60 Hz y el voltaje de entrada en cd 
Vs = 220 V. Determine las corrientes rms, pro- 
medio y pico de los transistores. 

El voltaje de salida de un inversor monofásico 
de puente completo está controlado por modu- 
lación de ancho de pulso con un pulso por me- 
dio ciclo. Determine el ancho de período de 
pulso de tal forma que la componente rms de 
la fundamental sea 70% del voltaje de entrada 
en cd. 

Un inversor monofásico de puente completo 
utiliza para su control de voltaje un PWM uni- 
forme con dos pulsos por medio ciclo. Grafi- 
que el factor de distorsión, la componente 
fundamental y las armónicas de menor orden 
contra el indice de modulación. 

Un inversor monofásico de puente completo, 
que utiliza un PWM uniforme con dos pulsos 
por medio ciclo, tiene una carga R = 5 Q, L = 
15 mH y € = 25 pF. El voltaje de entrada en 
cd es V, = 220 V. Exprese la corriente instan- 
tánea de la carga /,(/) en una serie de Fourier 
para M = 0.8, f, = 60 Hz. 

Un inversor monofásico de puente completo 
utiliza una PWM uniforme con siete pulsos 
por medio ciclo como control de voltaje. Gra- 
fique el factor de distorsión, la componente 
fundamental y las armónicas de menor orden 
en función del índice de modulación. 

Un inversor monofásico de puente completo 
utiliza un SPWM como control de voltaje con 
sicte pulsos por medio ciclo. Grafique el factor 
de distorsión, la componente fundamental y 
las arménicas de orden menor en función del 
indice de modulación. 

Repita el problema 10-15 para el SPWM mo- 
dificado con dos pulsos por cada cuarto de ci- 
clo. 

Un inversor monofásico de puente completo 
utiliza un PWM uniforme con cinco pulsos por 
medio ciclo. Determine cl ancho de pulso si el 
voltaje rms de salida es 80% del voltaje de en- 
trada en cd. 
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10-18. 


10-19, 


10-20. 


10-21. 


10-22. 


10-23. 


10-24. 


Un inversor monofásico de puente completo 
utiliza el control por ángulo de desplazamiento 
a fin de variar el voltaje de salida y tiene un 
pulso por medio ciclo tal como el que se 
muestra en la figura 10-204. Determine el án- 
gulo de retraso (o de desplazamiento) si la 
componente fundamental de salida en voltaje 
es 70% del voltaje de entrada cn cd. 

Un inversor monofásico de puente completo 
utiliza varias muescas bipolares; es necesario 
eliminar las armónicas tercera, quinta, séptima 
y undécima de la forma de onda de salida. De- 
termine el número de muescas y sus ángulos. 
Repita el problema 10-19 a fin de eliminar la 
tercera, quinta, séptima y novena armónicas. 
El inversor monofásico de puente completo 
conmutado auxiliarmente de la figura 8-32a 
tiene una carga R=50,L=10mH y C z 25 
HF. El voltaje de entrada en cd es V; = 220 V y 
la frecuencia del inversor es fy = 60 Hz. Si Log 
= 18 ps, determine los valores óptimos de los 
componentes de conmutación Cy y Lm 

Repita el problema 10-21 si la corriente pico 
resonante del circuito de conmutación se limi- 
ta a dos veces la corriente pico de la carga. 

Un inversor monofásico de puente completo 
como el de la figura 10-33a, que utiliza con- 
mutación complementaria, tiene Ly = L2 = Lm 
= 40 uH y Cm = 60 uF. La corriente de pico de 
la carga es /,, = 200 A. El voltaje de entrada en 
cd, V; = 220 V y la frecuencia del inversor fo 
= 60 Hz. La caída de voltaje en el circuito for- 
mado por el tiristor 7» y el diodo D» es aproxi- 
madamente V4 = 2 V. Determine (a) cl tiempo 
de desactivación del circuito for; (b) el tiempo 
máximo de desactivación disponible £off(max) 
en el caso en que /,, = 0; (c) la corriente pico 
de los tiristores; (d) la duración del proceso de 
conmutación, te = fim + fam; y (e) la energía 
atrapada en el inductor L2 al final del modo 1. 
El inversor del problema 10-23 tiene un trans- 
formador de retroalimentación como se mues- 
tra en la figura 10-34. La relación de vucltas 
de los bobinados de retroalimentación es 


10-25. 
10-26. 
10-27. 


10-28. 


10-29. 


10-30. 


10-31. 


N/N = a = 0.1. Determine (a) la duración del 
proceso de conmutación, fc = tim + fam; (b) la 
energía atrapada en el inductor £ al final del 
modo 1; y (c) la corriente pico del tiristor /,. 
Repita el problema 10-24 si a = 1.0. 

Repita cl problema 10-24 si a = 0.01. 

Un inversor monofásico de puente completo 
conmutado auxiliarmente como el de la figura 
10-32a suministra una carga A z 5 Q, L = 15 
mH y C = 30 mF. El voltaje de entrada en cd 
es V, = 220 V y la frecuencia del inversor es 
fo = 400 Hz. El tiempo de desactivación de los 
tiristores es fg = for = 20 pis. El voltaje de sali- 
da tiene dos muescas de tal forma que se eli- 
minan las armónicas tercera y quinta. 
Determine (a) la expresión de la corriente ins- 
tantánca de la carga to(D; (b) los valores ópti- 
mos del capacitor de conmutación C, y del 
inductor Lm para minimizar la energía; y (c) 
las corrientes promedio, rms y de pico del ti- 
ristor T y del diodo Dj. 

Si en el problema 10-27 se utiliza un filtro sin- 
tonizado LC para eliminar la séptima armónica 
del voltaje de salida, determine los valores 
adecuados de los componentes de filtro. 

El inversor monofásico de puente completo de 
conmutación auxiliar de la figura 10-32a ali- 
menta la carga R= 2 Q, L = 25 mH y C = 40 
LF. El voltaje de entrada en cd es V, = 220 V y 
la frecuencia del inversor, fo = 60 Hz. El tiem- 
po de desactivación de los tiristores tg = fort = 
15 us. El voltaje de salida tiene tres muescas 
de tal forma que se eliminan la tercera, la 
quinta y la séptima armónicas. Determine (a) 
la expresión de la corriente instantánea de la 
carga lo(0), y (b) los valores del capacitor de 
conmutación C,, y del inductor L,, si la co- 
rriente resonante pico se limita a 2.5 veces la 
corriente pico de la carga. 

Si en el problema 10-29, se utiliza un filtro C 
para eliminar las armónicas novena y de orden 
superior, determine el valor que tiene el capa- 
citor filtro C,. 

Repita el ejemplo 10-11 para un SPWM. 


Cap. 10 Problemas 
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Convertidores de pulso resonante 


11-1 INTRODUCCION 


Los elementos de conmutación de los convertidores con control PWM pueden ajustarse para sin- 
tetizar la forma deseada del voltaje y/o de la corriente de salida. Sin embargo, los dispositivos se 
“activan” y “desactivan” en la corriente de la carga, con un valor di/dt alto. Los interruptores es- 
tán sujetos a un esfuerzo por el alto voltaje, y las pérdidas de potencia por conmutación del dispo- 
sitivo aumentan en forma lineal con la frecuencia de la conmutación. Las pérdidas de la 
activación y desactivación pueden resultar una parte significativa de las pérdidas totales de poten- 
cia. También se producen interferencias electromagnéticas debidas a altos valores de di/dt y dv/dt 
en las formas de onda del convertidor, 

Las desventajas del control PWM pueden eliminarse o minimizarse si los dispositivos de con- 
mutación se “activan” o “desactivan” cuando el voltaje y/o la corriente que pasan por el dispositivo se 
hacen cero. El voltaje y la corriente son obligadas a cruzar por cero obteniéndose un circuito resonan- 
te LC, y, por consiguiente, se crea un convertidor de pulso resonante. Los convertidores resonantes 
pueden ser clasificados en ocho tipos: 


Inversores resonantes en serie 

Inversores resonantes en paralelo 

Inversor resonante en clase E 

Rectificador resonante en clase E 

Convertidores resonantes de conmutación a voltaje cero (ZVS) 

Convertidores resonantes de conmutación a corriente cero (ZCS) 

Convertidores resonantes de conmutación a voltaje cero en dos cuadrantes (ZVS) 


Inversores resonantes de enlace en cd 
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11-2 INVERSORES RESONANTES EN SERIE 


Los inversores resonantes en serie se basan en la oscilación resonante de la corriente. Los compo- 
nentes de conmutación y el dispositivo de conmutación se colocan en serie con la carga, a fin de 
formar un circuito subamortiguado. La corriente a través de los dispositivos de conmutación se 
abate hasta cero, debido a las características naturales del circuito. Si el elemento de conmutación 
es un tiristor, se dice que está autoconmutado. Este tipo de inversor produce una forma de onda 
aproximadamente senoidal para una frecuencia de salida alta, que va desde 200 Hz hasta 100 kHz, 
y, por lo regular, se utiliza en aplicaciones de salida relativamente fija (como la calefacción por 
inducción, la transmisión de sonar, la iluminación fluorescente o los generadores ultrasónicos). 
Debido a la alta frecuencia de conmutación, el tamaño sus componentes es pequeño. 

Existen varias configuraciones para los inversores resonantes en serie, dependiendo de la 
conexión de los dispositivos de conmutación y de la carga. Los inversores en serie se pueden cla- 
sificar en dos categorías: 


1. Inversores resonantes en serie con interruptores unidireccionales 
2. Inversores resonantes en serie con interruptores bidireccionales 


11-2.1 Inversores resonantes en serie con 
interruptores unidireccionales 


En la figura 11-1a se muestra un diagrama de circuito para un inversor en serie sencillo, que utili- 
za dos liristores unidireccionales. Cuando se dispara el tiristor T}, un pulso resonante de corriente 
fluye a través de la carga, là corriente se abate a cero en f = fim y T1 se autoconmuta. El disparo 
del tiristor 7? causa una corriente resonante inversa a través de la carga y T» también se autocon- 
muta, La operación del circuito se puede dividir en tres modos mostrándose los circuitos equiva- 
lentes en la figura 11-1b. Las señales de compuerta de los tiristores y las formas de onda para la 
corriente de la carga y del voltaje del capacitor aparecen en là figura 11-1c. 

El circuito resonante en serie formado por L, C y la carga (que se supone resistiva) debe es- 
tar subamortiguado. Esto es, 

4L 


R < € (11-1) 


Modo 1. Este modo empieza cuando T; se dispara y un pulso resonante de corriente flu- 
ye a través de T, y de la carga. La corriente instantánea de la carga para este modo se describe 
mediante 

di; ; Df. 
LẸ Rü tal hdi vat 20 7 V, (11-2) 
con condiciones iniciales i(t = 0) = 0 y Velt = 0)= —V¿. Dado que el circuito está subamortigua- 
do, la solución de la ecuación (11-2) lleva a 


i(t) = Aje PL sen æt (11-3) 
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Paes 
Ves = Voz 


Modo 3 


(b) Circuitos equivalentes (c) Formas de onda 


Figura 11-1 Inversores resonantes básicos en serie. 


donde €, es la frecuencia resonante y 


La constante, A}, de la ecuación (11-3) se puede evaluar a partir de la condición inicial: 


1 | " 
dii E V, V, E A 


Hi 1=0 wL 
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Age tees 
1 OE e sen «,f (11-5) 
donde 

-8 

GET (11-6) 


El tiempo tm cuando la corriente 1,(¢) de la ecuación (11-5) se hace máxima puede determinarse a 
partir de la condición 
di 
dt 


=0 or 0,07 *'" COS «ly — oe ?'" sen wt, = 0 


y esto nos da 


wr 


ea (41-7 


r 


El voltaje del capacitor se puede encontrar a partir de 


vat) = 5 [ilo - v. 
(11-8) 
SAW + VJe- (æ sen do + con V, 


Este modo es válido para 0 € 1 € tim(= 7/0) y termina cuando ij(/) se convierte en cero en tim. Al 
final de este modo 


i(t = tim) = 0 


vat es tim) = Va = (V. + Veero + V, (11-9) 


Modo 2. Durante este modo, los tiristores T; y T2 están inactivos. Si volvemos a definir 
el origen del tiempo, ¢ = 0, al principio de este modo, este será válido para O S t S tom. 


i(t) Ex 6, vet) = Va valt = tom) F Vo = Ve 


Modo 3. Este modo empieza cuando T} se activa y a través de la carga fluye una co- 
rriente resonante inversa. Definamos de nuevo el origen del tiempo, £ = 0, al principio de este mo- 
do. La corriente de la carga se puede determinar a partir de 

pe a analpunaa @=0=0 (11-10 
di bajó valt = 0) = (11-10) 
con condiciones iniciales i3(t = 0) = 0 y v,3(¢ = 0) = -Va = -V,;. La solución de la ecuación 
(11-10) da 
; Ve 
i) =o E 


r 


eu sen wt (11-11) 
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El voltaje del capacitor se puede determinar a partir de 


lr. 
val) =z h BO — Va 
(11-12) 
= Vae “(a sen wt + w, COS w,t)/a, 


Este modo es válido para 0 < t S f3m = n/Qy y termina cuando i3( se convierte en cero. Al final de 
este modo 


BCE = fam) = 0 
y en el régimen permanente 
Vall = bm) = Va m Ve 5 Veer (11-13) 
Las ecuaciones (11-9) y (11-13) dan 
_y lte: exl V, 
Wesce UT (11-14) 
T Ice. el + e) Vier 
Vel Wee m yc qu ec (11-15) 


donde z = an/w,. Añadiendo Ve de la ecuación (11-14) a V,, obtenemos 


Vit V= Va (11-16) 


La ecuación (11-16) nos indica que en condiciones de régimen permanente, los valores pico de la 
corriente positiva de la ecuación (11-5) y de la corriente negativa de la ecuación (11-11) a través 
de la carga resultan idénticos. 

Antes de que se dispare 75, la corriente de la carga i (f) debe ser cero y T, debe estar desac- 
tivado. De lo contrario, ocurrirá un corto circuito a través de los tiristores y de la alimentación de 
cd. Por lo tanto, el tiempo de desactivación disponible t2m(= torr), conocido como zona muerta, de- 
berá ser mayor que el tiempo de desactivación de los tiristores, tg. 

T T 
d — DM = tdesact. > ty (11-17) 
donde c, es la frecuencia del voltaje de salida en rad/s. La ecuación (11-17) indica que la frecuen- 
cia de salida máxima posible está limitada a 


1 


to = fmax = Ut, + Tio) 


(11-18) 
El circuito inversor resonante de la figura 11-1a es muy simple. Sin embargo, el flujo de energía 
de la alimentación de cd es discontinuo. La alimentación de cd tendrá una alta corriente pico y 
contendrá armónicas. Se puede obtener una mejoría del inversor básico de la figura 11-1a si los 
inductores están íntimamente acoplados, tal y como se muestra en la figura 11-2. Cuando se dis- 
para T; y la corriente ¡¡(1) empieza a elevarse, el voltaje a través de Lı será positivo con polaridad 
como se muestra. El voltaje inducido en L2 se añadirá ahora al voltaje de C en la polarización in- 
versa de T2; y T? desactivará. El resultado será que el disparo de uno de los tiristores desactivará 
al otro, aun antes de que la corriente de la carga llegue a cero. 
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Vs 


Figura 11-2 Inversor resonante en 
T2 serie con inductores acoplados. 


El inconveniente de una alta corriente pulsatoria proveniente de la alimentación de cd puede 
resolverse en una configuración de medio puente, tal y como se muestra en la figura 11-3, donde 
L; = L2 y C1 = C2. La potencia se toma de la fuente de cd durante ambos medios ciclos del voltaje 
de salida. La mitad de la corriente de la carga es suministrada por el capacitor C, O C2 y la otra 
mitad por la alimentación de cd. 


YT, Figura 11-3 Inversor resonante en 
serie en medio puente, 


Un inversor de puente completo, que permite una más alta potencia de salida, aparece en la 
figura 11-4. Cuando T; y 72 se disparan, a través de la carga fluye una corriente resonante positi- 
va; y cuando 73 y T4 se disparan, fluye una corriente de carga negativa. La corriente de alimenta- 
ción es continua, pero pulsatoria. 


Figura 11-4 Inversor resonante en 
serie de puente completo. 


La frecuencia resonante y la zona muerta disponible dependen de la carga y, por esta razón, 
los inversores resonantes son muy adecuados para aplicaciones de carga fija. La carga del inversor 
(o la resistencia R) también podría conectarse en paralelo con el capacitor. Los tiristores pueden 
ser reemplazados por BJT, MOSFET, IGBT y GTO.» 


Ejemplo 11-1* 


El inversor resonante en serie de la figura 11-2 tiene Lj = [52 L = 50 uH, C=6 Fy R=2Q. El 
voltaje en cd de entrada es V; = 220 V y la frecuencia del voltaje de salida es fo = 7 kHz. El 
tiempo de desactivación de los tiristores es 1 = 10 us. Determine (a) el tiempo de desactivación 
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disponible del circuito tor, (b) la frecuencia máxima permisible fmax (c) el voltaje pico a pico 
del capacitor Vpp, y (d) la corriente pico de la carga Zp. (e) Grafique la corriente instantánea de la 
carga i,(t), el voltaje del capacitor v(t) y la corriente de alimentación en cd i,(t). Calcule (f) la 
corriente rms de la carga /,, (g) la potencia de salida P,, (h) la corriente promedio de la alimenta- 
ción Is, e (1) las corrientes promedio, pico y rms del tiristor. 

Solución V, = 220 V, C = 6 pF, L = 50 uH, R = 2Q, fo = 7 KHz, t4 = 10 us, y (0, = 27 x 7000 = 
43,982 rad/s. De la ecuación (11-4), 


1 E ( 1012 22 x 1012 
a= ap “\50x6 4x50 
La frecuencia resonante es f, = 0/27 = 8619.8 Hz, T, = 1/f, = 116 us. De la ecuación (11-6) 


a = 2/(2 x 50 x 10°) = 20,000. 
(a) De la ecuación (11-17), 


12 
) = 54,160 rad/s 


T T 


(b) De la ecuación (11-18), la frecuencia máxima posible es 


1 


fax = 339 x 1075 + 754,160) — 75. He 
(c) De la ecuación (11-19), 
V, 220 
Ve = mue —17 News, 100.4 V 


De la ecuación (11-16), Vc = 220 + 100.4 = 320.4 V, El voltaje pico a pico del capacitor es Vp, 
= 100.4 + 320.4 = 420,8 V, 


(d) De la ecuación (11-7), la corriente pico de la carga, que es la misma que la corriente 
pico de la alimentación, ocurre en 


ic es il tan- 2416 
my, ^ "a 7 54,60 ^^ 20 


y la ecuación (11-5) da la corriente pico de la carga como 


= 22.47 ps 


320.4 
0.05416 x 50 ^ 


(e) Las gráficas para i(t), v«(t) e i(f) aparecen en la figura 11-5. 
(f) La corriente rms de la carga se determina de las ecuaciones (11-5) y (11-11) mediante 
un método numérico, y el resultado es 


it =t,) =I, = ~0.02%22.47 sen (54,160 X 22.47 x 1079) = 70.82 A 


À Y 
L= E I FO a = 441A 


(g) La potencia de salida es P, = 44.1? x 2 = 3889 W. 
(h) La corriente promedio de la alimentación /, = 3889/220 = 17.68 A. 
(1) La corriente promedio del tiristor es 


la = fo [I i dt = 17.68 A 


La corriente pico del tiristor /px = 1, = 70.82 A, y la corriente rms del tiristor Ip = A = 44.4.2 
=31.18 A. 
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20; 
Mm = 22.47 us 
t 


Figura 11-5 Formas de onda para el ejemplo 11-7. 


Ejemplo 11-2* 


El inversor resonante de medio puente de la figura 11-3 es operado a una frecuencia de salida f, 
= 7 kHz. Si C) = C2 =C = 3 pF, Li = L2 = L = 50 hH, R = 220 y V; = 220 V, determine (a) la co- 
rriente pico de la alimentación, (b) la corriente promedio del tiristor 74 y (c) la corriente rms del 
tiristor Zp. 

Solución V, = 220 V, = 3 uF, L = 50 uH, R = 2Q y fo = 7 kHz. La figura 11-6a muestra el 
circuito equivalente cuando el tiristor Tj conduce y T? está desactivado. Los capacitores C1 y Ca 
inicialmente estarían cargados a V¿¡(= Vs + V.) y Ve, respectivamente, con polaridades tal y como 
se muestran, bajo condiciones de régimen permanente. Dado que C; = Ca, la corriente de la 


Ver = Vs + Ve 


ta) (b) 


Figura 11-6 Circuitos equivalentes para el ejemplo 11-2. 
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carga será compartida en forma igual por C, y la alimentación de cd tal y como se muestra en la 
figura 11-6b. 

Considerando el lazo formado por C3, la fuente de cd, L y la carga, la corriente instantánea 
de la carga se puede describir (a partir de la figura 11-6b) mediante 


di, . 1 a E = 
LUE + Rin x | idi + valt = 0) ~ Vi= 0 (11-19) 
con condiciones iniciales io(t = 0) = 0 y valt = 0) = -V.. Para una condición de subamortigua- 
miento y C1 = C2 = C, se aplica la ecuación (11-5): 


+ Y. 
if) = nik €^?! sen o,t (11-20) 


donde la capacitancia efectiva es C, = C1 + C2 z 2C y 


1 R 12 102 2 x 192 
w= ( joe 


1/2 
2LC, 4D 2x50x3 4x ar) = 54,160 rad/s (11-21) 


El voltaje a través del capacitor C? se puede expresar como 


] ft, 
valt) = cs |, ol dt = V. 
(11-22) 
= -(V, + Ve “(a sen wt + w, COS w,2)/a, + V; 


(a) Dado que la frecuencia resonante es la misma que la del ejemplo 11-1, los resultados 
del ejemplo 11-1 son válidos, siempre y cuando la capacitancia equivalente sea C, = Cı +C2=6 
uF. Del ejemplo 11-1, V¿= 100.4 V, fm = 22.47 ps e I; = 44,1 A. De la ecuación (11-20), la co- 
rriente pico de la carga es J, = 70.82 A. La corriente pico de la alimentación, que es la mitad de 
la corriente pico de la carga, es [ps = 70.82/2 = 35.41 A. 

(b) La corriente promedio del tiristor 74 = 17.68 A. 

(c) La corriente rms del tiristor /p = 1,/N2 = 31.18 A. 


Nota. Para la misma salida de potencia y frecuencia resonante, las capacitancias de Cy y C2 
de la figura 11-3 deberán ser la mitad de las correspondientes a las figuras 11-1 y 11-2. La co- 
rriente pico de la alimentación se divide a la mitad. El análisis de los inversores en serie de puente 
completo es similar al correspondiente al inversor en serie básico de la figura 11-1a. 


11-2.2 Inversores resonantes en serie con interruptores bidireccionales 


Para los inversores resonantes con interruptores unidireccionales, los dispositivos de potencia tie- 
nen que ser activados cada medio ciclo del voltaje de salida. Esto limita la frecuencia del inversor 
y la cantidad de transferencia de energía desde la alimentación a la carga. Además, los tiristores 
Son sometidos a un alto voltaje de pico inverso. 

El rendimiento de los inversores en serie puede mejorar significativamente conectando un 
diodo antiparalelo a través de un tiristor, tal y como sc mucstra en la figura 11-7a. Cuando se dis- 
para el tiristor 7;, fluye un pulso resonante de corriente y T; se autoconmuta en el tiempo ¢ = ty. 
Sin embargo, la oscilación resonante continúa a través del diodo D4, hasta que otra vez al final de 
un ciclo la corriente se abate hasta cero. Las formas de onda de las corrientes y del voltaje del ca- 
pacitor se muestran en la figura 11-7b. 
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T, = t— 


tr 


1 


a— T, = — ——_—__> 
fo 


(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 11-7 Inversor resonante cn serie básico con interruptores bidireccionales. 


El voltaje inverso del tiristor está limitado a la caída directa del voltaje de un diodo, típica- 
mente 1 V. Si el tiempo de conducción del diodo es mayor que el tiempo de desactivación del ti- 
ristor, no existe necesidad de zona muerta y la frecuencia de salida, fo, scrá la misma que la 
frecuencia de resonancia, f,, 


h-h-x (11-23) 


donde f, es la frecuencia resonante del circuito en serie en Hz. Si t, es el tiempo de desactivación 
de un tiristor, la frecuencia máxima del inversor está dada por 

Fax = à. (11-24) 
y fa deberá ser menor que fmax» 

El diodo D deberá conectarse tan cerca como sea posible del tiristor, y las terminales de co- 
nexión deberán ser mínimas para reducir cualquier inductancia dispersa en el lazo formado por Tj 
y Dı. Dado que el voltaje inverso durante el tiempo de recuperación del tiristor T ya es bajo, típi- 
camente de 1 V, cualquier inductancia en la trayectoria del diodo reduciría el voltaje inverso neto 
a través de las terminales de 71, esto podría provocar que el tiristor T, no se desactivara. Para re- 
solver este problema, por lo general se utiliza un tiristor de conducción inversa (RCT). Un RCT 
es elaborado mediante la integración de un tiristor asimétrico y un diodo de recuperación rápida 
en un solo chip de silicio, los RCT son ideales para los inversores resonantes en serie. 

El diagrama de circuito para la versión en medio puente aparece en la figura 11-8a y las for- 
mas de onda para la corriente de carga y los intervalos de conducción de los dispositivos de po- 
tencia aparecen en la figura 11-8b. La configuración de puente completo se muestra en la figura 
11-9a. Los inversores pueden operarse de dos modos distintos: sin traslape y con traslape. En el 
modo sin traslape, el disparo de un tiristor se retrasa hasta que se completa la última oscilación de 
corriente a través de un diodo, como en la figura 11-8b. En el modo de traslape, un tiristor se dis- 
para, mientras que la corriente en el diodo de la otra parte aún está conduciendo, tal y como se ve 
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A | 


Ti D, Ta D; 
on on on on 
(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 11-8 Inversores en serie tipo medio puente con interruptores bidireccionales. 


(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 11-9 Inversores en serie tipo puente completo con interruptores bidireccionales. 


en la figura 11-9b. Aunque la operación con traslape incrementa la frecuencia de salida, la poten- 
cia de salida aumenta. 

La frecuencia máxima de los inversores resonantes está limitada debido a los requisitos de 
desactivación o de conmutación de los tiristores, típicamente de 12 a 20 us, en tanto que los tran- 
sistores, que sólo requieren de 1 más o menos, pueden reemplazar a los tiristores. El inversor pue- 
de operar a la frecuencia de resonancia. Un inversor de medio puente transistorizado se muestra 
en la figura 11-10 con una carga conectada a través del transformador. El transistor Q2 se puede 
activar casi instantáneamente después de que el transistor Q; se desactiva. 


Figura 11-10 Inversor resonante tipo 
medio puente transistorizado. 
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Ejemplo 11-3* 


El inversor resonante de la figura 11-7a tiene C = 2 uF, L = 20 uH, R = 0 y V, = 220 V. El tiem- 
po de desactivación del tiristor, es toy = 12 ps. La frecuencia de salida f; = 20 kHz. Determine 
(a) la corriente pico de la alimentación /ps, (b) la corriente promedio del tiristor 74, (c) la corrien- 
te rms del tiristor Ip, (d) el voltaje pico a pico del capacitor Vpp, (e) la frecuencia de salida máxi- 
ma permisible fmáx, y (f) la corriente promedio de alimentación /,. 

Solución Cuando el tiristor T; es activado, la corriente queda descrita por 


dip 1., 
pas) eu epoca +vi(t=0)=V 11-2 
L dt F ci^ dt + ut = 0) s ( 5) 
con condiciones iniciales ig(t = 0) = 0, v, (t = 0) = V, = 0. Resolviendo en función de la corriente 
de entrada 
' C , 
ig(t) = V, I sen w,t (11-26) 
y voltaje del capacitor es 
vf)  V,(1 — cos w,t) (11-27) 
donde 
w, = VLC 
10° 158,114 
, = a = 158,114 rad/s y r= == 25,165 Hz 
MEET E 
1 1 _T,_ 39.74 _ 
T, = z = 75795 = 39-74 ws => =z = 19.87 us 
En 0,1 =. 


ue t = m) = Va = 2V, = 2 x 220 = 440 V 
(a) Ip = VNCIL = 220V2/20 = 69.57 A. 


(b) Ia fo ÎS Ip sen 0 0 = Ipfol(mf,) = 69.57 x 20,000/( x 25,165)= 17.6 A 


(c) Ig = ENF ot /2= 69.57V20,000 x 19.87 x 10%/2 = 31.01 A. 

(d) El voltaje pico a pico del capacitor Vy, = Vel ~ Ve = 440 V. 

(e) De la ecuación (11-24), fax = 102 x 12) = 41.67 kHz. 

(f) Dado que no hay ninguna pérdida de potencia en el circuito, 7; = 0. 


Ejemplo 11-4* 


El inversor resonante de medio puente de la figura 11-8a es operado a una frecuencia f, = 3.5 
kHz SiC; = C3 = C = 3 pF, Lı = L2 = L = 50 pH, R = 2 Q y V, = 220 V, determine (a) la 
corriente pico de la alimentación /ps, (b) la corriente promedio del tiristor 74, (c) la corriente rms 
del tiristor /r, (d) la corriente rms de la carga /, y (e) la corriente promedio de la alimentación /;. 
Solución V, = 220 V, Ce = C1 + C3 = 6 F, L = 50 uH, R = 2 Q y fo 3500 Hz. El análisis de 
este inversor resulta similar al del circuito de la figura 11-3. En vez de dos pulsos de corriente, 
existen cuatro pulsos en un ciclo completo del voltaje de salida con un pulso a través de cada uno 
de los dispositivos Tj, Di, T? y D2. La ecuación (11-20) es aplicable. Durante el medio ciclo 
positivo, la corriente fluye a través de 7j; y durante el medio ciclo negativo, la corriente fluye a 
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través de D4. En un control no traslapado, existen dos ciclos resonantes durante un período com- 
pleto de la frecuencia de salida fo. De la ecuación (11-21), 


e, = 54,160 rads f= “it = 8619.9 Hz 


1 6 
= $99 7 116 vs t = -~ = 58 us 


1 
~ 3500 


El período de desactivación de la corriente de la carga 


ty = Ty — T, = 285.72 — 116 = 169.72 us 


T, 


To = 285.72 us 


Dado que tg es mayor que cero, el inversor operará en modo de no traslape. De la ecuación 
(11-14), Ve = 100.4 V y Ve = 220 + 100.4 = 320.4 V. 
(a) De la ecuación (11-7) 


lo 54,160 
ty = 34,160 tan 20,000 ^ 22.47 us 
V, + Ve 
i(t) = ——— e7 sen et 


wL 


y la corriente pico de la carga se convierte en I, = io(t = fm) = 70.82 A. 
(b) El tiristor conduce durante un tiempo igual a fı. La corriente promedio del tiristor se 
puede determinar a partir de 


la = fo [A it) de = 8.84 A 


(c) La corriente rms del tiristor es 


r- [e fe ao di] = 22.05 A 


(d) La corriente rms de la carga Jo = 2/g = 2 x 22.05 = 44.1 A. 
(e) Po = 44.1? x 2 = 3889 W y la corriente promedio de la alimentación /, = 3889/220 = 
17.68 A. 


Nota. En el caso de los interruptores bidireccionales, las especificaciones de corriente de 
los dispositivos se reducen. Para una misma potencia de salida, la corriente promedio del disposi- 
tivo es la mitad y la corriente rms es 1/42 de la correspondiente a un inversor con interruptores 
unidircccionales. 


Ejemplo 11-5* 


El inversor resonante de puente completo de la figura 11-9a se opera a una frecuencia, f, = 3.5 
kHz. SiC = 6 pF, L = 50 pH, R = 2 Q y V, = 220 V, determine (a) la corriente pico de la alimen- 
tación fps, (b) la corriente promedio de! tiristor /4, (c) la corriente rms del tiristor Jp, (d) la co- 
rriente rms de la carga /, y (e) la corriente promedio de la alimentación Js. 

Solución V; = 220 V, C = 6 pF, L = 50 uH, R = 2 Q y f, = 3500 Hz. De la ecuación (11-21), 
wm, = 54,160 rad/s y f, = 54,160/(21) = 8619.9 Hz. œ = 20,000, T, = 1/8619.9 = 116 us, t = 116/2 
= 58 us y To = 1/3500 = 285.72 ys. El período de desactivación de la carga es tg = To - T, = 
285.72 - 116 = 169.72 ps, y el inversor operaría en modo de no traslape. 
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Modo 1. Este modo empieza cuando se disparan T; y T2. Una corriente resonante fluirá 
a través de ellos, la carga y la alimentación. La corriente instantánea está descrita por 
dio , Ix. 
— = + ut = = Vy. 
La + Rio + cf lo dt vt 0) V, 


con condiciones iniciales io(f = 0) = 0, vea (t = 0) = -V; la solución para la corriente nos da 


: Vt Ve oou 
ict) = um e7% sen w,t (11-28) 
velt) = —(V, + V)e^"'(a sen wt + w, cos wt) + V, (11-29) 


Los tiristores T; y T» se desactivan en el tiempo 1j = %/@,, cuando i,(f) se convierte en cero. 


Va = vet = 5) = (Ws + Vena + V, (11-30) 


Modo 2. Este modo empieza cuando se disparan T3 y T4. A través de T3, Ta, la carga y 
la alimentación fluirá una corriente resonante inversa. La corriente instantánea de la carga se des- 
cribe por 


con condiciones iniciales i2(t = 0) = 0 y ve(t = 0) = Va, y la solución en función de la corriente 
nos da 


. V, + Va 
t = = ————— 
i0) oL 


veld = (V, + Va)e^*(o sen wt + w, cos wto — V, (11-32) 


e^"! sen w,t (11-31) 


En el tiempo t; = T/y, los tiristores 73 y T4 se desactivarán, cuando io() se convierte en cero. 


Ve = —vt = t) z (V; + Vee are + V; (11-33) 
Despejando V. y V¿¡ de las ecuaciones (11-20) y (11-23), obtenemos 
e*-] 
V. US Va ai V, e—] (11-34) 


donde z = at/m,. Para z = 20,00077/54,160 = 1.1601, la ecuación (11-34) da V¿= Va = 420.9 V. 
(a) De la ecuación (11-7), 


1 _, 54,160 


Un = 34,160 tan 20,000 = 22.47 us. 


De la ecuación (11-28), la corriente pico de la carga Ip = io(1 = tm) = 141.64 A. 
(b) Un tiristor conduce a partir de un tiempo ti. La corriente promedio del tiristor se puede 
determinar a partir de la ecuación (11-28): 


la = fo |, i dt = 17.68 A 
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(c) La corriente rms del tiristor se puede determinar a partir de la ecuación (11-28): 


n 2 
In=|f. f ao de] =441A 


(d) La corriente rms de la carga es Ip = 21; = 2 x 44.1 = 882 A. 


(e) Po= 88.2? x 2 = 15,556 W y la corriente promedio de la alimentación J, = 15,556/220 = 
70.71 A. 


Nota, Para los mismos parámetros de circuito, la potencia de salida es cuatro veces mayor y 
las corrientes del dispositivo son dos veces mayores que las correspondientes a un inversor de me- 
dio puente. 


11-2.3 Respuesta de frecuencia para cargas en serie 


Es fácil notar de las formas de onda de las figuras 11-8b y 11-9b que el voltaje de salida puede 
modificarse al variar la frecuencia de conmutación, f,. En las figuras 11-4, 11-8 y 11-9a, la resis- 
tencia de la carga R forma un circuito en serie con los componentes resonantes L y C. El circuito 
equivalente se muestra en la figura 11-11a. El voltaje de entrada es una onda cuadrada, cuya com- 
ponente pico fundamental es Vis) = 4V,/1t y su valor rms es V; = 4V,N2 re. Utilizando la regla del 
divisor de voltaje en el dominio de la frecuencia, la ganancia de voltaje está dada por 


1 
1 + jeLIR — jl(@CR) 


Go) = y? Gio) = 
Supongamos que W% = 1/VLC es la frecuencia resonante, y que Qs = WoL/R es el factor de calidad. 
Sustituyendo L, C y R en términos de Q, y de wo, obtenemos 


1 l 
~ T+ jOMalay — eue) — V jQ.Qc— Mu) 


Go) = = Ge) 
donde u = 0/0. Se puede determinar la magnitud de G(jo) a partir de 


1 


[Gol 7 F gx 197% 


(11-35) 
La figura 11-11b muestra el trazo de la magnitud de la ecuación (11-35) para Q, = 1 hasta 5. Para 
un voltaje de salida continuo, la frecuencia de conmutación debe ser mayor que la frecuencia re- 
sonante, fo. Si el inversor opera cerca de la resonancia, y un corto circuito ocurre en la carga, la 
corriente se elevará a un valor alto, en especial a una corriente alta de la carga. Sin embargo, ele- 
vando la frecuencia de conmutación, la corriente de salida puede controlarse. Conforme la co- 
rriente de la carga disminuye la corriente a través de los dispositivos de conmutación se reduce, y 
por lo tanto hay menores pérdidas de conducción en estado activo y una alta eficiencia en una car- 
ga parcial. El inversor en serie es muy adecuado para aplicaciones de voltaje alto y corriente baja. 
La salida máxima ocurre en resonancia, y la ganancia máxima para u = 1 es ¡G(¡O)máx = 1. 

Bajo condiciones sin carga, R = eo y Q, = 0. Por lo tanto, la curva sería simplemente una lí- 
nea horizontal. Esto es, para Q, = 1, la característica tiene una “selectividad muy pobre” y el vol- 
taje de salida cambiaría en forma significativa desde la condición sin carga hasta la plena carga, 
dando origen por lo tanto a una regulación pobre. Por lo general el inversor resonante se utiliza en 
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Relación de frecuencias 


(b) Respuesta en frecuencia 


Figura 11-11 Respuesta en frecuencia para cargas en serie. 


aplicaciones que requieren únicamente de un voltaje fijo de salida. Sin embargo, mediante un con- 
trol de la relación de tiempo, a frecuencias menores que la frecuencia resonante, es posible obte- 
ner alguna regulación sin carga (por ejemplo, en la figura 11-8b). Este tipo de control tiene dos 
desventajas: (1) limita la amplitud de la variación de la frecuencia de operación hacia arriba y ha- 
cia abajo de la frecuencia resonante, y (2) debido a un Q bajo, para poder obtener una amplia ga- 
ma de control de voltaje de salida se requerirá de un cambio sustancial de frecuencia. . 
En la figura 11-12a se muestra una topología de puente, que puede aplicarse para obtener el 
control del voltaje de salida. La frecuencia de conmutación f; se mantiene constante a la frecuen- 
cia resonante f,. Al conmutar dos dispositivos simultáneamente es posible obtener una onda casi 
cuadrada, como aparece en la figura 11-12b. El voltaje rms fundamental de entrada está dado por 


4V, 
Via 


V; = cos a (11-36) 
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(b) Voltaje de salida 


Figura 11-12 Control de voltaje casi cuadrado para un inversor resonante en serie. 


donde a es el ángulo de control. Al variar a desde O hasta 7/2 a una frecuencia constante, es posi- 
ble controlar el voltaje V; a partir de 4V,/(N2) hasta 0. 


Ejemplo 11-6 


430 


Un inversor resonante en serie entrega una potencia a la carga Pr 2 1 kW en resonancia. La re- 
sistencia de la carga es R = 10 Q. La frecuencia de resonancia es f, = 20 kHz. Determine (a) el 
voltaje de entrada de cd V,, (b) el factor de calidad Q, si se quiere reducir la potencia de la carga 
a 250 W mediante el control de frecuencia, de tal forma que u = 0.8, (c) el inductor £ y (d) el ca- 
pacitor C. 

Solución (a) Dado que a la resonancia u = 1 y IG(¡O)lmax = 1, el voltaje pico fundamental de la 
carga es V, = Vig) = 4V5/ 


v ev Le 
P, = 38 = 2Rr g 1000 = 37 x 10 


que nos da V; = 110 V. 

(b) Para reducir la potencia de la carga en (1000/250 =) 4, Ia ganancia de voltaje deberá re- 
ducirse en 2, cuando u = 0.8. Esto es, de la ecuación (11-35), obtenemos 1 + Q ?,(u — 1/u)? = 2, 
lo que nos da que Q, = 3.85. 
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(c) O, está definido por 


0, = e o 3.85 = y lo que nos da L = 306.37 pH 


(d) fo = 1/2 tNLC, es decir, 20 kHz = 11270 V(306.37 pH x C)] lo que nos da <= 0.2067 pF. 


11-2,4 Respuesta de frecuencia para carga en paralelo 


Con la carga conectada directamente a través del capacitor C (o mediante un transformador) tal y 
como se muestra en la figura 11-7, el circuito equivalente aparece en la figura 11-13a. Utilizando 
la regla del divisor de voltaje en el dominio de la frecuencia, la ganancia de voltaje está dada por 


a ode de 1 
GU) = 7 Uo) = 1— SIC X joL/R 


fa) Carga en paralelo 


Relacion de frecuencias 


{b) Respuesta de frecuencia 


Figura 11-13 Respuesta en frecuencia para una carga en paralelo. 
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Supongamos que (dy = 1/VLC es la frecuencia resonante, y Q = 1/Q, = R/a.,L es el factor de cali- 
dad. Sustituyendo R, C y L en términos de Q y de œs, obtenemos 
I 1 
fl — (lw) + jolo O (1 — w) + jul 
donde u = ,/w. La magnitud de G(j@) se puede determinar a partir de 
I 
IG(jo)| = [1 — u? + (ugye 
La figura 11-13b muestra el trazo de la magnitud de la ganancia de voltaje en la ecuación (11-37) 


para el caso de Q = 1 a 5. La ganancia máxima ocurre cerca de la resonancia, para Q > 2, y su va- 
lor para u = 1 es 


Go) = Y Gu) = 


(11-37) 


[GGO máx = Q (11-38) 


En la condición sin carga, R = œ y Q = æ, Por lo tanto, el voltaje de salida en resonancia es una 
función de la carga y puede resultar muy alto si no se eleva la frecuencia de operación. Pero el 
voltaje de salida normalmente queda controlado en situación sin carga al variar la frecuencia por 
arriba de la resonancia. La corriente conducida por los dispositivos de conmutación es indepen- 
diente de la carga, pero aumenta con el voltaje de entrada de cd. Por lo tanto, las pérdidas de con- 
ducción se conservan relativamente constantes, resultando en una baja eficiencia a cargas altas. 

Si debido a una falla en la carga el capacitor C se pone en corto circuito, la corriente queda- 
rá limitada por el inductor L. Este es un inversor a prueba de cortos circuitos en forma natural, y 
es deseable para aplicaciones con requisitos severos en condiciones de falla, Este inversor se utili- 
za en su mayor parte en aplicaciones de bajo voltaje y de alta corriente, en las que el rango del 
voltaje de entrada es relativamente angosto, típicamente hasta de + 15%. 


Ejemplo 11-7 


Un inversor resonante en serie con una carga en paralelo entrega una potencia Py = 1 kW a un 
voltaje senoidal pico en la carga de V, = 330 V y en resonancia. La resistencia de la carga es R = 
10 Q. La frecuencia de resonancia es fọ = 20 kHz. Determine (a) el voltaje de entrada de cd Vs, 
(b) la relación de frecuencias u si se quiere reducir la potencia de la carga a 250 W mediante el 
contro! de frecuencia (c) el inductor L y (d) el capacitor C. 
Solución (a) La componente pico fundamental de un voltaje de onda cuadrada es V, = 4Vm. 
Y BV: 
— 2R  2«R 
que nos da V, = 110 V. Vigo = 4Vs/n = 4 x110/n = 140.06 V. 

(b) De la ecuación (11-38), el factor de calidad es Q = Vp/Vipk) = 330/140.06 = 2.356. Para 


reducir la potencia de la carga en (1000/250=) 4, la ganancia de voltaje debe reducirse en 2. Esto 
es, de la ecuación (11-37) obtenemos 


a - wy + (u/2.356)? = 22 


_ av? 
«2m X 10 


P, o 1000 


lo que nos da u = 1.693. 
(c) Q queda definido por 


R o eee emt a 
Saag. E 2.356 = 41 X 20 kHz L 


lo que nos da que L = 33.78 0H. 
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(d) fo = 1/2 n VLČ es decir 20 kHz = 1/2nV(33.78 pH x C), lo que nos da C = 1.875 pF. 
11-2.5 Respuesta de frecuencia para cargas en serie-paralelo 


En la figura 11-10 el capacitor C1 = C2 = C, forma un circuito en serie y el capacitor C está en 
paralelo con la carga. Este circuito implica un compromiso entre las características de una carga 
en serie y las de una carga en paralelo, El circuito equivalente aparece en la figura 11-14a. Si 
utilizamos la regla del divisor de voltaje en el domino de la frecuencia, la ganancia de voltaje está 
dada por 


"—- A 1 
GUw) = y Ue) = TF C/C, — VLC, + jeLIR — JKaCR) 


(a) Cargas en serie-paralelo 
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(b) Respuesta de frecuencia 


Figura 11-14 Respuesta en frecuencia para cargas en serie-paralelo. 
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Supongamos que wo = 1/VLC, es la frecuencia de resonancia, y O, = WoL/R es el factor de calidad. 
Sustituyendo L, C y R en función de Q; y de wo, obtenemos 


1 
[1 + C,/C, — e?LC, + jQ.(@/wo — w/w) 


1 
14H (G,/C)U - u?) + jQ.(u ~ Tu) 


donde u = W/o. La magnitud de G(j«) se puede determinar a partir de 


PN I 

(GU = TG ICM = wr + Qu VOTO co) 
La figura 11-14b muestra el trazo de la magnitud de la ganancia de voltaje de la ecuación (11-39) 
para Q, = 1 hasta 5 y C/C, = 1. Este inversor combina las mejores características de la carga en 
serie y en paralelo, y al mismo tiempo elimina los puntos débiles como la carencia de regulación 
para la carga en serie y la corriente de carga independiente para la carga en paralelo. 

Conforme C, se hace más pequeño, el inversor exhibe las características de la carga en serie. 

Con un valor razonable de C,, el inversor muestra algunas de las características de la carga en para- 
lelo y puede operar bajo condiciones sin carga. Conforme se reduce Cp, la frecuencia superior re- 
querida para un voltaje específico de salida se incrementa. Generalmente, seleccionar C, = C, es un 
buen arreglo entre la eficiencia en carga parcial y la regulación en condiciones sin carga con una 
frecuencia superior razonable. Para hacer que la corriente se reduzca con la carga, a fin de mante- 
ner una alta eficiencia en carga parcial, se escoge la Q de plena carga cn los valores entre 4 y 5. Un 
inversor con carga en serie-paralelo puede operar sobre un voltaje de entrada más amplio y en ran- 
gos que van desde sin carga hasta carga plena, manteniendo siempre una eficiencia excelente. 


Vex: 
Gl) = X? (ju) = 


11-3 INVERSORES RESONANTES EN PARALELO 


Un inversor resonante en paralelo es el dual de un inversor resonante en scrie. Es alimentado a 
partir de una fuente de corriente, por lo que el circuito ofrece una alta impedancia a la corriente en 
conmutación. En la figura 11-15 aparece un circuito resonante en paralelo. Dado que la corriente 


Fundamental 


(a) Circuito paralelo (b) Voltaje de entrada 


Figura 11-15 Circuito resonante paralelo. 
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está controlada en forma continua, en condiciones de falla este inversor proporciona una mejor 
protección contra corto circuito. Si sumamos las corrientes a través de L, R y C obtenemos 


1 
Ca^ g'i1'955 


con condiciones iniciales v(t = 0) = 0 e i,(¢ = 0) = 0. Esta ecuación es similar a la ecuación (11-2) 
si se reemplaza i por v, R por 1/R, L por C, C por L y V, por Is. Utilizando la ecuación (11-5), el 
voltaje v está dado por 


S 


Q,C 


v= e *' sen wt (11-40) 


donde ar = 1/2RC. La frecuencia resonante amortiguada (0, está dada por 
1 Lo ye 
dx (rc = age) (11-41) 

Utilizando la ecuación (11-7), el voltaje v de la ecuación (11-40) se hace máximo en el tiempo tn 
dado por la ecuación 

tm = L tap 2 (11-42) 

r a 

que se puede aproximar al valor z/o,. La impedancia de entrada está dada por la ecuación 
e E 
1+ jR/oL + joCR 


donde I; es la corriente rms de entrada en ca, e I; = 4 1,/V2 m. El factor de calidad Q, es 


V, 
Z(jo) = (io) = R 


nos 
«oL 
donde 6 es el factor de amortiguación y 5 = aao = (R/2)VC/L. Sustituyendo L, C y R en función 
de Qp y de wo, obtenemos 


Íc 
Q = wCR = —- =R yz = 26 (11-43) 


1 1 


uem aue meant Eit. ee pus A 
Tusc UST DM Ve) I9 JQ, u — Vu) 


donde u = 0/0. La magnitud de Z(jw) se puede determinar a partir de 


1 
OF Ozu uT” 


que es igual que la ecuación (11-35). La gráfica para la magnitud aparece en la figura 11-11b. Un 
inversor resonante en paralelo se muestra en la figura 11-16a. El inductor L, actúa como fuente 
de corriente y el capacitor C es el elemento resonante. Lm es la inductancia mutua del transforma- 
dor y actúa como el inductor resonante. Una corriente constante es conmutada en forma alterna 
en el circuito mediante los transistores Q4 y Q». Las señales de excitación se muestran en la figura 
11-16b. Con referencia a la resistencia de la carga R; en el lado primario, y despreciando las in- 
ductancias de fuga del transformador, en la figura 11-16c aparece el circuito equivalente corres- 
pondiente. Un inversor resonante práctico que alimenta una lámpara fluorescente se muestra en la 
figura 11-17. 


IZUe)| = (11-44) 
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(a) Circuito 


(b) Circuito equivalente 


Vgi 

0 n 2n at 
Vg2 

0 n 2r wt 


(c) 


Figura 11-16 Inversor resonante paralelo. 
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Figura 11-17 Inversor resonante real. 


La topología de puente de la figura 11-18a puede controlar el voltaje de salida. A la fre- 
cuencia de resonancia f», la frecuencia de conmutación f, se mantiene constante. Al conmutar dos 
dispositivos en forma simultánea es posible obtener una onda casi cuadrada, tal y como se mues- 
tra en la figura 11-18b. La corriente de entrada rms está dada por 


L= cos & (11-45) 


TE 


Modificando a desde O hasta 1/2 con frecuencia constante, la corriente /; se puede controlar desde 
4 IJ(V2 n) hasta 0. 

Este concepto puede extenderse a aplicaciones de alto voltaje en cd en las cuales el voltaje 
de ca se convierte en voltaje de cd y a continuación se convierte de nuevo en ca. La transmisión 
por lo común se efectúa con una corriente constante de Fea. Una versión monofásica aparece en la 
figura 11-18c. La etapa de salida podría ser un inversor de fuente de corriente o un rectificador 
controlado por tiristor. 


Ejemplo 11-8 


El inversor resonante en paralelo de la figura 11-16a entrega una potencia a la carga Pg 2 1 kW a 
un voltaje pico senoidal de carga de V, = 170 V y en resonancia. La resistencia de la carga es R = 
10 Q. La frecuencia de resonancia es f, = 20 kHz. Determine (a) la corriente de entrada en cd /;, 
(b) el factor de calidad Q, si se quiere reducir la potencia de la carga a 250 W mediante el con- 
trol de frecuencia, de tal forma que u = 1.25, (c) el inductor L y (d) el capacitor C. 

Solución (a) Dado que en resonancia u = 1 y ¡G(¡0)lmax = 1, la corriente pico fundamental de la 
carga es I, = Alt 


BR REPR 427710 


lo que nos da /, = 11.1 A. 

(b) Para reducir la potencia de la carga en (1000/250=) 4, la impedancia debe ser reducida 
en 2 para u = 1.25. Esto es, de la ecuación (11-44), obtenemos 1 + Q(u — 1/4)” = 2? lo que nos 
da un valor Q; = 3.85. 

(c) Op se define mediante Q, = «CR, o bien, 3.85 = 2n x 20 kHz x C x 10, lo que nos da 
un valor C = 3.06 pF. 

(d) fo = 1/2 tNLC, o bien, 20 kHz - = 1/[2x (3.06 uF x L)], lo que nos da un valor L = 
20.67 mF. 
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{a} Circuito 


i 
Qı, Q2 Qz, Qs } 


(b) Corriente de salida 


Qa, Qu 


ca-td 


Enlace cd Convertidor cd-ca 


(c) Convertidor de ca a ca de enlace cd. 


Figura 11-18 Control de corriente casi cuadrado para el inversor resonante en paralelo. 
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11-4 INVERSOR RESONANTE DE CLASE E 


Un inversor resonante en clase E sólo utiliza un transistor, tiene bajas pérdidas de conmutación y 
obtiene una alta eficiencia, de más de 95%. El circuito aparece en la figura 11-19a. Por lo general 
se utiliza en aplicaciones de baja potencia que requieran menos de 100 W, en particular en balas- 
tras electrónicas de alta frecuencia para lámparas. El dispositivo de conmutación tiene que sopor- 
tar un alto voltaje. Este inversor se utiliza normalmente para un voltaje de salida fijo. Sin 
embargo, al modificar la frecuencia de conmutación, el voltaje de salida puede variar. La opera- 
ción del circuito puede dividirse en dos modos: modo 1 y modo 2. 


Modo 1. Durante este modo, el transistor Q; está activado. El circuito equivalente apa- 
rece en la figura 11-19b. La corriente de conmutación ir está formada por la corriente de la ali- 
mentación i, y la corriente de la carga i,. A fin de obtener una corriente de salida casi senoidal, se 
seleccionan valores de L y C para tener un alto factor de calidad, Q 2 7, y una baja relación de 
amortiguación, por lo general 8 < 0.072. El conmutador se desactiva en el voltaje cero. Cuando el 
conmutador está desactivado, su corriente se desvía de inmediato a través del capacitor Ce- 


Modo 2. Durante este modo, el transistor Q, está desactivado. El circuito equivalente 
aparece en la figura 11-19b. La corriente del capacitor i, se convierte en la suma de i; € i;. El vol- 
taje de conmutación se eleva desde cero hasta un valor máximo, y otra vez se abate a cero. Cuan- 
do el voltaje de conmutación se abate hasta cero, i, = C, dvr/dt normalmente será negativo. A fin 
de limitar este voltaje negativo, se conecta un diodo antiparalelo, tal y como lo muestran las líneas 
punteadas en la figura 11-19a. Si el conmutador es un MOSFET, su voltaje negativo queda limita- 
do al valor de la caída de voltaje, de su diodo interconstruido. 


Modo 3. Este modo existirá únicamente si el voltaje de conmutación se abate hasta cero 
con una pendiente finita negativa. El circuito equivalente es similar al del modo 1, excepto por las 
condiciones iniciales, La corriente de la carga se abate a cero al final del modo 3. Sin embargo, si 
los parámetros del circuito son tales que el voltaje de conmutación se abate a cero con una pen- 
diente cero, no habrá necesidad de un diodo y este modo no existirá. Es decir, vr = 0 y dvr/dt = 0. 
Los parámetros óptimos que por lo general satisfacen estas condiciones y que dan la máxima efi- 
ciencia están dados por [7-9]: 


Le = 0.4001R/o, 


2.165 
nee Ro, 
wL > : = 0.3533R 
A wC j 


donde œ; es la frecuencia de conmutación. El ciclo de trabajo es k = t,/T; = 30.4%. Las formas de 
onda de la corriente de salida, de la corriente y del voltaje de conmutación se muestran en la figu- 
ra 11-19c. 
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Modo 1 Modo 2 
(b) Circuitos equivalentes 


VT 


Vrimax) 


(c) Formas de onda 


Figura 11-19 Inversor resonante en clase E. 


440 Convertidores de pulso resonante Cap. 11 


Ejemplo 11-9 


El inversor de clase E de la figura 11-19a opera en resonancia con V; = 12 V y R = 10 Q. La fre- 
cuencia de conmutación es fs = 25 kHz. (a) Determine los valores óptimos de L, C, C, y Le (b) 
Utilice PSpice para graficar cl voltaje de salida v; y cl voltaje de conmutación vr para k = 0.304. 
Suponga que Q =7. 

Solución V,-12V, Rz 10Q y O, = 2nf, = 2p x 25 kHz = 157.1 krad/s. 


| 0.40018 _ TN 
(8) L, = PE = 0.4001 x zy teg = 2547 uH 
E 2.165 
Ce = Ro, = 10 X 157.1 krad/s 7 138 ME 
pe9ER. 7*9. .24150931H 


e, — 157.1 krad/s 


GL — 1/0,C = 0.3533 R, o bien, 7 x 10 — 1/a,C = 0.3533 x 10, lo que nos da C = 0.0958 UF. El 
factor de amortiguación es 


6 = (R/2)V CIL = (10/2) V/0.0958/445.63 = 0.0733 


que resulta muy pequefio, y la corriente de salida deberá ser en esencia senoidal. La frecuencia 
de resonancia es 
u 1 = l 

2m VLC 2a V(445.63 pH x 0.0958 uF) 
(b) T, = 1/fs = 1/25 kHz = 40 us y fon = KT, = 0.304x40 = 12.24 us. El circuito para la si- 


mulación PSpice aparece en la figura 11-20a y el voltaje de control en la figura 11-20b. La lista 
del archivo del circuito es la que sigue: 


= 24.36 kHz 


Lo 


Example 11-9 Class-E Resonant Inverter 

vs 1 0 DC 12V 

VY A, 2 De ov ; Voltage source to measure input current 
VG 8 0 PULSE (OV 20V O INS INS 12.24US 40US) 

RB 8 7 250 ; Transistor base-drive resistance 

R 6 0 10 

LE 2 3 25.47UH 

CE 3 0 1.38UF 

c 3 4 0.0958UF 

L 5 6 445.63UH 

VX 4 5 DC OV ? Voltage source to measure current of L2 
ol 3 i 0 MODQ1 ; BUT switch 


.MODEL MODO1 NPN  (IS-6.734P BF=416.4 ISE=6.734F BR=.7371 
+ CJE=3.638P MJC=.3085 VJC=.75 CJE=4.493P MJE=.2593 VJE=.75 


+ TR=239.5N TF=301.2P) ; Transistor model parameters 
-TRAN 2US 300US 180US 1US UIC ; Transient analysis 
«PROBE ; Graphics postprocessor 


-OPTIONS ABSTOL = 1.00N RELTOL = 0.01 VNTOL = 0.1 ITL5=20000 ; convergence 
«END 


Las gráficas de PSpice se muestran en la figura 11-21 donde V(3) = voltaje de conmuta- 


ción y V(6) = voltaje de salida. Utilizando el cursor PSpice de la figura 11-20, obtenemos Vo(pp) 
= 29.18 V y Vrgico) = 31.481 V. 
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0.0958 pF oy  445:63HH | 


C 
1.38 uF wa 


0 (a) Circuito 


12.24 40 t, us 
(b) Voltaje de compuerta 


Figura 11-20 Inversor resonante en clase E para la simulación en PSpice. 


mp le nem Class-E Resonant Inverter 


Exa: 
Date/Time run: 07/18/92 10: 44: 57 Temperature: 27.0 


20V 


1808, a 200us 220us 240us 260us 280us 300us 
a 


Time 6. 200u, 14.969 
Ce = 245.864u, 14.481 
dif -29. 


-19.656 


Figura 11-21 Graficaciones PSpice para el ejemplo 11-9. 
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11-5 RECTIFICADOR RESONANTE DE CLASE E 


Dado que los convertidores de cd a cd generalmente están formados por un inversor resonante de 
cd a ca y un rectificador de ca a cd, un rectificador de diodos de alta frecuencia sufre de desventa- 
Jas, tales como pérdidas por conducción y conmutación, oscilaciones parásitas y un alto contenido 
armónico de corriente de entrada. Un rectificador resonante en clase E, tal y como el que se mues- 
tra en la figura 11-22a, resuelve estas limitaciones. Utiliza el principio de la conmutación en vol- 
taje cero del diodo. Esto es, el diodo se desactiva en el voltaje cero. La capacitancia de la unión 
del diodo se incluye en la capacitancia resonante C, y por lo tanto no afecta en forma adversa el 
funcionamiento del circuito. La operación del circuito se puede dividir en dos modos: modo 1 y 
modo 2. Supongamos que C; es lo suficientemente grande como para que el voltaje de salida V, 
sea constante. Hagamos que el voltaje de entrada v; = V sen wt. 


Modo 1. Durante este modo el diodo está desactivado. El circuito equivalente se mues- 
tra en la figura 11-22b. Los valores de LC son tales que (al = 1/0C a la frecuencia de operación, f. 
El voltaje que aparece a través de L y de C es vzo) = V; sen at — Vo. 


Modo 2. Durante este modo, el diodo está activado. El circuito equivalente aparece en 
la figura 11-22b. El voltaje que aparece a través de L es v; = V; sen «x — Vo. Cuando llega a cero 
la corriente del diodo ip, que es la misma que la corriente del inductor iz, el diodo se desactiva. En 
ese momento, ip = iz = Q y vp = vc =0. Esto es, i; = C dv,/dt = 0, lo que nos da dv,/dt = 0. Por lo 
tanto, en el momento de la desactivación, el voltaje del diodo es cero, y por lo tanto las pérdidas 
de conmutación se reducen. La corriente del inductor se puede expresar aproximadamente 


iy = [, senlot — d) — f, (11-46) 


donde Fm = VR e I; = Vo/R. Cuando el diodo está activo, el desplazamiento de fase $ será de 90°. 
Cuando el diodo está inactivo, será de 0°, siempre que «L = 1/0€. Por lo tanto, $ tendrá un valor 
entre 0 y 90°, que dependerá de la resistencia de la carga R. La corriente pico a pico será 2V,,/R. 
La corriente de entrada tiene una componente en cd /, y un desplazamiento de fase $. A fin de 
mejorar el factor de potencia, normalmente se conecta un capacitor de entrada tal y como lo mues- 
tran las líneas punteadas en la figura 11-21a. 


Ejemplo 11-10 


El rectificador de clase E de la figura 11-22a alimenta una potencia a la carga Pr = 400 mW con 
V, = 4 V. El voltaje pico de alimentación es Vm = 10 V. La frecuencia de alimentación es f = 250 
kHz. La componente ondulatoria pico a pico del voltaje de salida en cd es AV, = 40 mV. (a) De- 
termine los valores de L, C y Cy, y (b) las corrientes rms y cd de L y de C. (c) Utilice PSpice para 
graficar el voltaje de salida v, y la corriente del inductor ir. 

Solución —V,=10V, V; = 4V, AV, = 40 mV y f= 250 kHz. 

(a) Escoja un valor adecuado de C. Supongamos que C = 10 nF. Hagamos que la trecuen- 
cia resonante sca f, = is 250 kHz. 250 kHz = fos = Wipz aa x 10 nF)], lo que nos da un valor 
de L = 40.5 mH. Pr = y oR es decir 400 mW = 4 UR, lo que nos da un valor de R = 40 Q. [, = V, 
/R = 4/40 = 100 mA. El valor de la capacitancia Crestá dado por 


Lo 100 mA 


Cr = 3FAV, = 2% 250 kHz x 40 mV 


= 5 uF 
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(a) Circuito 


Modo 1 Modo 2 


(c) Formas de onda 


Figura 11-22 Rectificador resonante en clase E. 
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Examp 
vs 

vY 

R 

L 


CF 
VX 
D1 
. MODE 
- TRAN 
. PROB 
+OPTI 
«END 


(b) Im = Vin/R = 10/40 = 250 mA. La corriente rms del inductor L es 


, 250 
Tims) = 100? + c = 203.1 mA 
Irao = 100 mA 


La corriente rms del capacitor C es 


Icums) = A = 176.78 mA 
loa = 9 


(c) T = 1/f= 1/250 kHz = 4 us. El circuito para la simulación en PSpice aparece en la figu- 
ra 11-23. La lista para el archivo de circuito es la que sigue: 


le 11-10 Class E Resonant Rectifier 

1 0 SIN (0 10V  250KH2) 

1 2 De ov ; Voltage source to measure input current 

4 5 40 

2 3 40.5UH 

3 4 10NF 

4 0 SUF 

5 0 DC Ov ; Voltage source to measure current through R 

3 4 DMOD ; Rectifier diode 

L DMOD D ; Diode default parameters 

0.1US 1220Us 1200US 0.105 UIC ; Transient analysis 

E ; Graphics postprocessor 


ONS ABSTOL ~ 1.00N RETOL1 = 0.01 VNTOL = Qr ITL5-40000 ; convergence 


Las gráficas de PSpice aparecen en la figura 11-24 donde I(L) = corriente del inductor y 
V(4) = voltaje de salida. Utilizando el cursor de PSpice de la figura 11-24 obtenemos que V, = 
3.98 V, AV, 63.04 mV, e irp) = 489.36 mA. 


40.5yH 3 


OV 


Vs = 10 V, 250 kHz 


Figura 11-23  Rectificador resonante 


0 en clase E para la simulación en PSpice. 
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xample 11-10 Class-E Resonant Rectifier 
Date/Time run: 07/18/92 13: 03: 11 


Temperature: 27.0 


——- re —L————— 
1. 200ms ; 1.205ms 1.210ms 1.215ms 1.220ms 
Time 


- y M, . 
C2 = ¢.2047m, 3.9493 
gifa -1.8333u 62.894m 


Figura 11-24 Gráficas de PSpice para el ejemplo 11-10. 
11-6 CONVERTIDORES RESONANTES DE CON MUTACION A CORRIENTE CERO 


Los interruptores de un convertidor resonante de conmutación a corriente cero (ZCS) se “activan” 
y se "desactivan" en la corriente cero. El circuito resonante, que está formado por el interruptor 
$1, el inductor L y el capacitor C aparece en la figura 11-25a. Ha sido clasificado por Liu et al. 
[11] en dos tipos: el tipo L y el tipo M. En ambos tipos, el inductor L limita el di/dt de la corriente 
de conmutación, y L y C constituyen un circuito resonante en serie. Cuando la corriente de con- 
mutación es cero, existe una corriente i = Cj dvrídi que fluye a través de la capacitancia externa Cj 
debido a una pendiente finita del voltaje de conmutación en el momento de la desactivación. Este 
flujo de corriente causa disipación de potencia en el interruptor y limita la alta frecuencia de con- 
mutación. 

El interruptor se puede poner en práctica ya sea en configuración de media onda, como se 
muestra en la figura 11-25b, donde el diodo D permite un flujo de corriente unidireccional, o en 
configuración de onda completa, como. se muestra en la figura 11-25c, donde la corriente de con- 
mutación puede fluir en forma bidireccional. En la realidad, los dispositivos no se desactivan en la 
corriente cero debido a los tiempos de recuperación. Como resultado, una cierta cantidad de ener- 
gía queda atrapada en el inductor £ del tipo de configuración L, y aparecen transitorios de voltaje 
a través del interruptor. Esto favorece la configuración de tipo L sobre el tipo M. 


11-6.1 Convertidor resonante ZCS de tipo L 


En la figura 11-26a aparece un convertidor resonante ZCS. de tipo. L. La operación del circuito 
se puede dividir en cinco modos, cuyos circuitos equivalentes se muestran en la figura 11-26b. 
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- L L 
S4 | $1 
€ 
p é 
Tipo L Tipo M 


(a) Tipos de interruptor 


S; Dy L S; DL 


(b) Tipos de media onda 


D; Di 
L L 
Si e T 
C 


(c) Tipos de onda completa 


Figura 11-25 Configuraciones de interruptor para los convertidores resonantes ZCS. 


Definiremos el origen del tiempo, ¢ = 0, al principio de cada uno de los modos. 


Modo 1. Este modo es válido para 0 € ¢ < tj. El interruptor $1 se activa y conduce el 
diodo Dm. La corriente del inductor iz, que se eleva en forma lineal, está dada por 


ip = uT (11-47) 


Este modo termina en el tiempo t = t1 cuando iz(¢ = t1) = To. Esto es, ty = I;L/V;. 
Modo 2. Este modo es válido para 0 < t € t2. El interruptor 5, se mantiene activo, pero 
el diodo D, está inactivo. La corriente del inductor i, está dada por 
ij = Lp sen wot + I, (11-48) 
donde Im = V,NC/L y (0o = 1NLC. El voltaje del capacitor ve está dado por 
| v. = V,(I — cos c) 
La corriente pico de conmutación, que ocurre en t = (n/2)VLC es 


PLLEPRLEP 


Sec. 11-6 Convertidores resonantes de conmutación a corriente cero 447 


ÓN 


Modo 1 Medo 2 Modo 3 


Modo 4 Modo 5 
(b) Circuitos equivalentes 


(c) Formas de onda 


Figura 11-26 Convertidor resonante ZCS de tipo L. 
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El voltaje pico del capacitor es 


Vik = 2V, 
Este modo termina en ¢ = t cuando iz(f = t2) = Ío, y vc(t = (2) = Veo = 2V;. Por lo tanto, t2 = piLC. 


Modo 3. Este modo es válido para 0 < t € 4. La corriente del inductor que se abate des- 
de 7; hasta cero está dada por 


i, = i, — I, sen wot (11-49) 
El voltaje del capacitor está dado por 
Ve = 2V, COS wat (11-50) 


Este modo termina en : = 13 cuando iz(t = 13) = 0 y ve(í = 15) = Ve. Por lo tanto & = VLC 
seno ! (1/x) donde = Im/Io = (V,/T)NC/L. 


Modo 4. Este modo es válido para 0 < t < 44. El capacitor suministra la corriente de car- 
ga 7, y su voltaje está dado por 


v= Var zt (1-51) 
Este modo termina en el tiempo ¢ = t4 cuando volt = t4) = 0. Por lo tanto ta = Ve3C/lo. 


Modo 5. Este modo es válido para 0 € ¢ € ts. Cuando el voltaje del capacitor tiende a ser 
negativo, el diodo D, conduce. La corriente de la carga /, fluye a través del diodo Dm. Este modo 
termina en el tiempo ¢ = ts cuando el interruptor 5, vuelve a activarse, y el ciclo se repite. Esto es 
Is z T -(41 +12 + 13 +14). 

Las formas de onda para iz y v. aparecen en la figura 11-26b. El voltaje pico de conmuta- 
ción es igual al voltaje de alimentación de cd, V,. Dado que tanto en la activación como en la de- 
sactivación la corriente de conmutación es cero, las pérdidas de conmutación, que son el producto 
de y y de i, se hacen muy pequeñas. La corriente pico resonante m debe ser mayor que la corriente 
de carga fo, lo que pone un límite al valor máximo de la resistencia de la carga, R. Sin embargo, 
colocando un diodo antiparalelo a través del interruptor, el voltaje de salida se puede hacer insen- 
sible a las variaciones de la carga. 


Ejemplo 11-11 


El convertidor resonante ZCS de la figura 11-26a entrega una potencia máxima P; = 400 mW 
con V, = 4 V. El voltaje de alimentación es V, = 12 V. La frecuencia máxima de operación es 
fmax = 50 kHz. Determine los valores de L y de C. Suponga que los intervalos t; y f3 son muy 
cortos, y x= 1,5, 

Solución V,= 12 V, f = fmax = 50 kHz y T = 1/50kHz = 20 ps, Py = Volo es decir 400 mW = 
41, lo que nos da 1, = 100 mA. La frecuencia máxima ocurrirá cuando ts = 0. Dado que t; = f3 = 
Is = 0, t + 14 = T. Sustituyendo t4 = 2V,C/Im y utilizando x = (Vs/I.JNC/L obtenemos 


lo que nos da el valor de C = 0.0407 uF. Por lo tanto, L = (Vxl C = 260.52 LH. 
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(a) Circuito 


Modo 3 


Modo 4 Modo 5 
(b) Circuitos equivalentes 


(c) Formas de onda 


Figura 11-27 Convertidor resonante ZCS del tipo M. 
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11-6.2 Convertidor resonante ZCS de tipo M 


En la figura 11-27a aparece un convertidor resonante ZCS de tipo M. La operación del circuito 
puede dividirse en cinco modos, cuyos circuitos equivalentes aparecen en la figura 11-27b. Defi- 
niremos el origen del tiempo, t = 0, al principio de cada uno de los modos. Las ecuaciones de los 
modos son similares a las del convertidor de tipo L, a excepción de las siguientes. 


Modo 2. EIl voltaje del capacitor v, está dado por 
Ue = V, cos wot (11-52) 


El voltaje pico del capacitor es Veçpk) = Vs. Al final de este modo en t = tz, ve(t = t2) = Vig = Vs. 


Modo 3. El voltaje del capacitor está dado por 
Ue = —V, COS wot (11-53) 


Al final de este modo en ! = #3, vc(t = 13) = V¿3. Deberá observarse que V¿3 tendrá un valor nega- 
tivo. 


Modo 4. Este modo termina en el tiempo t = t4 cuando v,(t = t4) = Vs. Entonces (4 = 
(V; - V.)C/I,. En la figura 11-27c se muestran las formas de onda para iz y ve. 


11-7 CONVERTIDORES RESONANTES DE CONMUTACION A VOLTAJE CERO 


Los interruptores de un convertidor resonante de conmutación a voltaje cero (ZVS) se “activan” y 
*desactivan" en el voltaje cero. El circuito resonante correspondiente se muestra en la figura 11- 
28a. Para lograr la conmutación a voltaje cero, el capacitor C se conecta en paralelo con el inte- 
rruptor $1. La capacitancia interna de conmutación C; se añade a la del capacitor C, y sólo afecta 
la frecuencia resonante, contribuyendo por lo tanto a que no exista excitación de potencia en el in- 
terruptor. Si el interruptor está organizado con un transistor Q; y un diodo D; antiparalelo, tal y 
como se muestra en la figura 11-28b, el voltaje a través de C permanece fijo mediante Dj, y el in- 
terruptor se opera en una configuración de media onda. Si el diodo D, se conecta en serie con Q1, 
tal y como aparece en la figura 11-28c, el voltaje a través de C podrá oscilar con libertad, y el in- 
terruptor operará entonces en configuración de onda completa. En la figura 11-19a aparece un 
convertidor resonante ZVS. Un convertidor resonante ZVS es el dual de un convertidor resonan- 
te ZCS que aparece en la figura 11-27a. Las ecuaciones correspondientes al convertidor resonante 
ZCS de tipo M pueden aplicarse, siempre que /, sea reemplazado por V; y viceversa, L por C 
y viceversa, así como V, por 7, y viceversa. La operación del circuito puede dividirse en cinco 
modos, los circuitos equivalentes aparecen en la figura 11-29b. Definiremos el origen del tiempo, 
t = 0, al principio de cada uno de los modos. 


Modo 1. Este modo es válido para 0 < 1 < 4. Tanto el interruptor 5; como el diodo 
Dm están inactivos. El capacitor C se carga a la velocidad constante de la corriente de carga I». 
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$1 L 


C 


(a) Circuito ZVS 


(b) Media onda 
C 
L 
Qi 
$1 Dy 
Figura 11-28 Configuraciones de in- 
terruptor para convertidor resonante 
tc} Onda completa ZVS. 


El voltaje del capacitor ve, que se eleva, está dado por 


y, = e t (11-54) 


Este modo termina en el tiempo £ = t; cuando vt = t1) = Vs. Esto es, t1  V;C/Io. 


Modo 2. Este modo es válido para 0 < 1 < t2. El interruptor Sı sigue inactivo, pero el 
diodo Dm se activa. El voltaje del capacitor v; está dado por 
Ve = Vm sen wt + V, (11-55) 


donde Vm = I,NL/C. El voltaje pico de conmutación, que ocurre en t  (x/2)NLC, es 


Vix = Vectra = Lo JE + Vs (11-56) 
La corriente del inductor ¿ está dada por 
iz = I, COS wot (11-57) 
Este modo termina en ¢ = t cuando v,(¢ = t2) = Vs, e iz(t = t2) = Lo. Por lo tanto, tz = mVLC. 
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(a) Circuito ZVS 


i C L 
+| — lo 
Vs lo 
Modo 1 Modo 2 Modo 3 
iL it 
-—li3 — lo 
Vs lo Vs 
Modo 4 Modo 5 


(c) Formas de onda 


Figura 11-29 Convertidor resonante ZVS. 
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A LD e 


Modo 3. Este modo es válido para 0 < ¢ € ts. El voltaje del capacitor, que se abate desde 
V, hasta cero, está dado por 


Ue = V, — Vin sen wot (11-58) 
La corriente del inductor iz está dada por 
ip = —L, COS wot (11-59) 


Este modo termina en t = t; cuando vt = t3) = 0 e i(t = t3) = Iz3. Por lo tanto 


t3 = NLC sen! x 
donde x = VV, = (VINCI: 


Modo 4. Este modo es válido para 0 < t < t4. El interruptor 5; está activo, y el diodo Da 
continúa también activo. La corriente del inductor, que se eleva en forma lineal desde 773 hasta Fo, 
está dada por 
(11-60) 


lp = 413 L 
Este modo termina en el tiempo f = t4 cuando iz(t = t4) = 0. Por lo tanto t4 = (lo — 173)(L/V;). Ob- 
serve que 7,3 es un valor negativo. 


Modo 5. Este modo cs válido para 0 < t < ts. El interruptor S; cstá activo, pero Dm está 
inactivo. La corriente de la carga 7, fluye a través del interruptor. Este modo termina en el tiempo 
t = ts, cuando otra vez el interruptor 5; se desconecta y el ciclo se repite. Esto es, t5 = T — (f + t2 + 
ta + t4). 

En la figura 11-29c se muestran las formas de onda para iz y ve. La ecuación (11-56) mues- 
tra que el voltaje pico del interruptor Vr depende de la corriente de la carga 7o. Por lo tanto, en 
la corriente de la carga ocurrirá una amplia variación, en función de una amplia variación del vol- 
taje de conmutación. Por esta razón, los convertidores ZVS se utilizan en aplicaciones de carga 
constante. El interruptor debe activarse únicamente en voltaje cero. De lo contrario, la energía al- 
macenada en C será disipada en el interruptor. A fin de evitar esta situación, el diodo antiparalelo 
Dy, debe conducir antes de activar el interruptor. 


11-8 CONVERTIDORES RESONANTES DE CONMUTACION 
A VOLTAJE CERO EN DOS CUADRANTES 


El concepto ZVS puede ser extendido al pulsador de clase A de dos cuadrantes, como se muestra 
en la figura 11-30a, donde los capacitores C, = C_ = C/2. El inductor L tiene un valor tal que for- 
ma un circuito resonante. La frecuencia de resonancia es f; = 1/(2nVLC), y es mucho mayor que 
la frecuencia de conmutación fs. Si suponemos que la capacitancia del filtro C, es grande, la carga 
es reemplazada por un voltaje V¿g, tal y como se muestra en la figura 11-30b. La operación del 
circuito puede subdividirse en seis modos. Los circuitos equivalentes correspondientes a los dis- 
tintos modos se muestran en la figura 11-30c. 
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(a) Convertidores ZVS de dos cuadrantes (b) Circuito simplificado 


(d) Circuitos equivalentes 


Figura 11-30 Convertidor resonante ZVS de dos cuadrantes. 
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Modo 1. El interruptor S- está activo. Si suponemos una corriente inicial /7o, la corrien- 
te del inductor iz, está dada por 
i= Y, (11-60) 
L L -01) 
Este modo termina cuando el voltaje del capacitor C, es cero y $, se desactiva. El voltaje en C. 
es Vs. 


Modo 2. Tanto 5. como S_ están inactivos. Este modo empieza cuando C. tiene un vol- 
taje cero y C_ un voltaje V,. El equivalente a este modo se puede simplificar a un circuito resonan- 
te C y L con una corriente inicial de inductor 77. i, se puede representar en forma aproximada 


mediante 
L 
= (V, = Va) WE sen wot + fi (11-62) 
El voltaje vo puede aproximarse para abatirse en forma lineal desde V; hasta cero. Esto es, 
Uy = V, = vey (11-63) 
[E 


Este modo termina cuando v, se convierte en cero y el diodo D. se activa. 
Modo 3. El diodo D. se activa. i; se abate linealmente desde /,2(= 1,1) hasta 0. 


Modo 4. El interruptor S. sc activa cuando tanto i, como v, se convierten en cero. i, 
continúa abatiéndose en la dirección negativa hasta /74, hasta que el voltaje del interruptor llega a 
cero; entonces S_ se desactiva, 


Modo 5. Tanto el interruptor S+ como 5. están inactivos. Este modo empieza cuando C. 
tiene voltaje cero y C, un voltaje V,, y es similar al modo 2. El voltaje v, se puede aproximar a fin 
de que se eleve linealmente desde cero hasta V;. Este modo termina cuando v, tiende a convertirse 
en mayor que V, y el diodo D, se activa. 


Modo 6. El diodo D, está activo. ij, se abate en forma lineal desde 775 hasta cero. Este 
modo termina cuando iz = 0. $+ se activa, y se repite el ciclo. 

En la figura 11-30c se muestran las formas de onda para iz y vo. Para una conmutación con 
voltaje cero, ij, debe fluir en ambas direcciones, de forma tal que un diodo conduzca antes de que 
su interruptor se active. Seleccionando una frecuencia de resonancia f; mucho mayor que la fre- 
cuencia de conmutación, puede hacerse que el voltaje de salida sea casi una onda cuadrada. El 
voltaje de salida puede regularse mediante control de frecuencia. EI voltaje de conmutación está 
fijo sólo V,. Sin embargo, los interruptores deben conducir a iz, que contiene grandes cantidades 
de componentes ondulatorias y un pico más alto que la corriente de carga J,. Para obtener la for- 
ma de onda deseada para i, se puede operar cl convertidor en modo de regulación de corriente. 

El circuito de la figura 11-30a puede extenderse a un inversor monofásico de medio puente, 
tal y como sc mucstra cn la figura 11-31. Una versión trifásica aparece en la figura 11-32a, donde 
la inductancia de la carga L constituye el circuito resonante. Un brazo del circuito trifásico en el 
cual se utiliza un inductor resonante por separado [10] aparece en la figura 11-32b. 
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Figura 11-31 Inversor resonante 
ZVS monofásico. 


a) Inversor ZVS trifásico 


(b) Un brazo 


Figura 11-32 Inversor resonante trifásico ZVS. 


11-9 INVERSORES RESONANTES DE ENLACE CD 


En el caso de los inversores resonantes de enlace cd, se conecta un circuito resonante entre el 
voltaje de entrada en cd y el inversor PWM, de tal forma que el voltaje de entrada al inversor 
oscile entre cero y un valor ligeramente mayor que dos veces el voltaje de entrada en cd. El en- 
lace resonante, que es similar al del inversor clase E de la figura 11-19a, se muestra en la figura 
11-33a, donde /, es la corriente utilizada por el inversor. Si suponemos un circuito sin pérdidas 
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(a) Enlace en cd 


(by Formas de onda 


Figura 11-33 Enlace resonante en cd. 


y R=0, el voltaje de enlace es 
ve = V,(Í — cos mat) (11-64) 


y la corriente del inductor i, es 


C 
ip = V, Vf sen wal + f, (11-65) 


Bajo condiciones de operación sin pérdidas, la oscilación continuará y no habrá necesidad de acti- 
var el interruptor Sr. Pero en la práctica existirá una pérdida de potencia en R, iz será una senoidal 
amortiguada, y Sı se activará a fin de mantener la corriente al nivel inicial. El valor de R es peque- 
ño y el circuito está subamortiguado. Bajo esta condición, iz y v. se puede demostrar [13] como 


ip = h, + eo Y: senwt + (Ig, — L) cos or! (11-66) 
L o wL 


y el voltaje del capacitor v, es 
ue = V, + e^" [omL(Ir, — L,) sen wt > V, cos wt] (11-67) 


Las formas de onda para v, e i, aparecen en la figura 11-33c. El interruptor $ se activa cuan- 
do el voltaje del capacitor se abate hasta cero y se desactiva cuando la corriente i, llega al 
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nivel de la corriente inicial /;;. Se puede observar que el voltaje del capacitor depende sólo de la 
diferencia Im (= Io — Io) más que de la corriente de carga, 7o. Por lo tanto, el circuito de control 
deberá vigilar la diferencia (i, — /;) cuando conduzca el interruptor y desactivarlo cuando este al- 
cance el valor deseado de Im. 

En la figura 11-33a se muestra un inversor trifásico de enlace en cd resonante [14]. Los seis 
dispositivos inversores se excitan, a fin de establecer oscilaciones periódicas en el circuito LC de 
enlace en cd. Los dispositivos se activan y desactivan en voltajes de enlace cero, consiguiendo tra- 
bajar sin pérdidas en todos los dispositivos. Las formas de onda para el voltaje de enlace y el vol- 
taje línea a línea del inversor se muestran en la figura 11-34b. 

El ciclo resonante de enlace en cd se inicia normalmente con un valor fijo de la corriente 
inicial del capacitor. Esto hace que el voltaje a través del enlace de cd resonante exceda a 2V,, to- 
dos los dispositivos inversores se sujetan a este esfuerzo de alto voltaje. Un fijador activo [14] tal 
como el que se muestra en la figura 11-35a puede limitar el voltaje de enlace que se muestra en la 


(a) Inversor de enlace en cd 


MEK 


(b) Formas de onda 


Figura 11-34 Inversor trifásico de enlace en cd resonante. 
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NAAA A AAA  _———__—_ n! 


o Inversor 


(a) Circuito de fijación activa 


(b) Formas de onda 


Figura 11-35 Inversor de enlace en cd resonante con fijación activa. 


figura 11-35b. El factor de fijación k está relacionado con el período del circuito tanque T, y la 
frecuencia de resonancia o = 1/VLC mediante la fórmula 
Le _ = | -«1— v2 -Ao 
pi cos (1— k) + ic 
Esto es, para un valor pico de &, se puede determinar P para un circuito resonante dado. Para el 
caso de k = 1.5, el período del circuito tanque Ty deberá ser T, = 7 J5NLC. 


(11-68) 


RESUMEN 


Los inversores resonantes se utilizan en aplicaciones de alta frecuencia que requieren de un voita- 
je fijo de salida. La frecuencia de resonancia máxima queda limitada por los tiempos de desactiva- 
ción de los tiristores o transistores. Los inversores resonantes permiten una regulación limitada 
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del voltaje de salida. Los inversores resonantes en paralelo se alimentan a partir de una fuente 
constante de cd y entregan un voltaje de salida senoidal. Los inversores y rectificadores de clase E 
son sencillos y se utilizan principalmente para aplicaciones de baja potencia y de alta frecuencia. 
Los convertidores de conmutación a voltaje cero (ZVS) y a corriente cero (ZCS) se vuelven cada 
vez más populares, porque se activan y desactivan en corriente/voltaje cero, eliminando por lo 
tanto las pérdidas de conmutación. En el caso de los inversores de enlace en cd resonantes, un cir- 
cuito resonante se conecta entre el inversor y la alimentación en cd. Los pulsos de voltaje resonan- 
tes se producen en la entrada del inversor, y los dispositivos del inversor se “activan” o 


“desactivan” en voltaje cero. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


¿Cuál es el principio de los inversores reso- 
nantes en serie? 

(Cuál es la zona muerta de un inversor reso- 
nante? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
los inversores resonantes con interruptores bi- 
direccionales? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
los inversores resonantes con interruptores 
unidireccionales? 

¿Cuál es la condición necesaria para la oscila- 
ción resonante en serie? 

¿Cuál es el objeto de los inductores acoplados 
en los inversores resonantes de medio puente? 

¿Cuáles son las ventajas de los tiristores de 
conducción inversa en los inversores resonan- 
tes? 

¿Cuál es el control de traslape en los inverso- 
res resonantes? 

¿Cuál es el control de no traslape de los inver- 
sores? 

¿Cuáles son los efectos de la carga en serie de 
un inversor resonante en serie? 


PROBLEMAS 


El inversor resonante en serie básico de la fi- 
gura 11-la tiene Li =£2=L=25pH,C=2 
HF y R = 5 Q. El voltaje de entrada en cd, es 
V, = 220 V y la frecuencia de salida, f, = 6.5 
kHz. El tiempo de desactivación de los tiristo- 
res es Tz = 15 ps. Determine (a) el tiempo de 
desactivación disponible (o del circuito) fos, 
(b) la frecuencia máxima permisible fmax, (c) 
el voltaje pico a pico del capacitor Vpp, y (d) la 
corriente pico de la carga 7p. (e) Esboce la co- 
rriente instantánea de la carga lo(£); el voltaje 
del capacitor va(£), y la corriente de la alimen- 
tación en cd /,(t). Calcule (f) la corriente rms 
de la carga /;; (g) la potencia de salida P,, (h) 
la corriente promedio de alimentación ls, e (i) 
las corrientes promedio, de pico y rms de los 
tiristores. 
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11-20 


11-21 


11-22 


11-2 
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Convertidores de pulso resonante 


¿Cuáles son los efectos de la carga en paralelo 
de un inversor resonante en serie? 

¿Cuáles son los efectos de la carga en serie y 
en paralelo de un inversor resonante en serie? 
¿Cuáles son los métodos de control de voltaje 
de los inversores resonantes en serie? 

¿Cuáles son las ventajas de los inversores re- 
sonantes en paralelo? 

¿Qué es un inversor resonante clase E? 
¿Cuáles son las ventajas y las limitaciones de 
los inversores resonantes de clase E? 

¿Qué es un rectificador resonante de clase E? 
¿Cuáles son las ventajas y las limitaciones de 
los rectificadores resonantes de clase E? 

¿Cuál es el principio de los convertidores reso- 
nantes de conmutación en corriente cero 
(ZCS)? 

¿Cuál es el principio de los convertidores de 
conmutación en voltaje cero (ZVS)? 

¿Cuáles son las ventajas y las limitaciones de 
los convertidores ZCS? 

¿Cuáles son las ventajas y las limitaciones de 
los convertidores ZVS? 


El inversor resonante en medio puente de la fi- 
gura 11-3 utiliza control sin traslape. La fre- 
cuencia del inversor es fo = 8.5 kHz. Si Ci = 
C¿=C=2pF,L|=L3=L=40pH,R=20 y 
V, = 220 V. Determine (a) la corriente pico de 
la alimentación, (b) la corriente promedio del 
tiristor 74, y (c) la corriente rms del tiristor Zp. 
El inversor resonante de la figura 11-7a tiene C = 
2 uF, L =30 pH, R =0 y V; = 220 V. El tiempo 
de desactivación del tiristor, es t, = 12 ps. La fre- 
cuencia de salida, f; = 15 kHz. Determine (a) la 
corriente pico de la alimentación Ips, (b) la co- 
rriente promedio del tiristor /4, (c) la corriente 
rms del tiristor Jg, (d) el voltaje pico a pico del 
capacitor Ve, (e) la frecuencia de salida máxima 
permisible fmax, y (f) la corriente promedio de la 
alimentación /, 
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11-4 


11-5 


11-6 


11-7 


11-8 


11-9 


El inversor resonante de medio puente de la fi- 
gura 11-8a se opera en la frecuencia fo = 3.5 
kHz en modo sin traslape. Si C; = C92 C =2 
uF, Li = L2 = L = 20 pH, R = 1.5 Q y V; = 220 
V, determine (a) la corriente pico de la ali- 
mentación lps, (b) la corriente promedio del ti- 
ristor Za, (c) la corriente rms del tiristor /p, (d) 
la corriente rms de la carga J, y (e) la corriente 
promedio de la alimentación fs. 

Repita el problema 11-4 con control de trasla- 
pe, de tal forma que los disparos de T; y de Ta 
estén adelantados en 50% a la frecuencia de 
resonancia. 

El inversor resonante de puente completo de la 


figura 11-9a se opera a una frecuencia de fo = 


3.5kHz.SiC=2pF,L=20mH,R=1.50 y 
Y, = 220 V, determine (a) la corriente pico de 
la alimentación Zs, (b) la corriente promedio 
del tiristor /4, (c) la corriente rms del tiristor 
Ir, (d) la corriente rms de la carga 7o, y (e) la 
corriente promedio de la alimentación /,. 

Un inversor resonante en serie con carga en se- 
rie entrega una potencia de carga de Pz 2 kW 
en resonancia. La resistencia de la carga es L = 
10 Q. La frecuencia de resonancia es fo = 25 
kHz. Determine (a) el voltaje en cd de entrada 
Vs, (b) el factor de calidad Qs si se requiere re- 
ducir la potencia de la carga a 500 W mediante 
control de frecuencia, de tal forma que u = 0.8, 
(c) el inductor L, y (d) el capacitor C. 

Un inversor resonante en serie con una carga 
en paralelo entrega una potencia a la carga de 
Pr = 2 KW con un voltaje pico senoidal de V, 
= 330 V y en resonancia. La resistencia de la 
carga es R = 10 Q. La frecuencia de resonan- 
cia es fg = 25 kHz. Determine (a) el voltaje en 
cd de entrada V,, (b) la relación de frecuencias 
u si se requiere reducir la potencia de la carga 
a 500 W mediante el control de frecuencia, (c) 
el inductor £ y (d) el capacitor C. 

Un inversor resonante en paralelo entrega una 
potencia a la carga de Pr, = 2 kW con un volta- 
je pico senoidal de V, = 170 V y en resonan- 
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11-10 


11-11 


11-12 


11-13 


11-14 


cia. La resistencia de la carga es R = 10 Q. La 
frecuencia de resonancia es fo = 20 kHz. De- 
termine (a) la corriente de entrada en cd /,, (b) 
el factor de calidad Q, si se requiere reducir la 
potencia de la carga a 500 W mediante control 
de frecuencia, de tal forma que u = 1.25, (c) el 
inductor £ y (d) el capacitor C. 

El inversor de clase E de la figura 11-9a opera 
en resonancia con V; = 18 Vy R= 10 W. La 
frecuencia de conmutación es fs = 50 kHz. (a) 
Determine los valores óptimos de L, C, C, y 
Le. (b) Utilice PSpice para graficar el voltaje 
de salida v; y el voltaje de conmutación vr pa- 
ra k = 0.304. Suponga que Q =7. 

El rectificador en clase E de la figura 11-22a 
alimenta una potencia a la carga de Pz = 1 kW 
a un voltaje V, = 5 V. El voltaje pico de ali- 
mentación es Vm = 12 V. La frecuencia de 
operación es f = 350 kHz. La componente on- 
dulatoria pico a pico del voltaje de salida es 
AV, = 20 mV. (a) Determine los valores de L, 
C y Cy, y (b) las corrientes rms y en cd de LC 
y de C. (c) Utilice PSpice para graficar el vol- 
taje de salida v; y la corriente del inductor iz. 
El convertidor resonante ZCS que se muestra 
en la figura 11-26a entrega una potencia máxi- 
ma P, = 1 kW con un voltaje V, = 5 V. El vol- 
taje de la alimentación es V, = 15 V. La 
frecuencia máxima de operación es fmax = 40 
kHz. Determine los valores de L y de C. Su- 
ponga que los intervalos t) y f3 son muy pe- 
queños, y que x = Il, = 1.5. 

El convertidor resonante ZVS que se muestra 
en la figura 11-29a suministra potencia a la 
carga con un valor Pz = 1 kW a V, = 5 V. El 
voltaje de alimentación es V, = 15 V. La fre- 
cuencia de operación es f = 40 kHz. Los valo- 
res de y de C son L = 150 uH y C = 0.05 pF. 
(a) Determine el voltaje pico de conmutación 
V, y la corriente Jp, y (b) la duración de los 
tiempos de cada uno de los modos. 

Para la fijación activa de la figura 11-35, grafi- 
que la relación fo/f, para 1 < k € 2. 
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Interruptores estaticos 


12-1 INTRODUCCION 


Los tiristores que pueden activarse y desactivarse en cuestión de unos cuantos microsegundos, se 
operan como interruptores de accionamiento rápido, a fin de reemplazar los interruptores de cir- 
cuito mecánicos y electromecánicos. Para las aplicaciones en cd de baja potencia, los transistores 
de potencia también pueden utilizarse como interruptores. Los interruptores estáticos tienen mu- 
chas ventajas (por ejemplo, velocidades muy altas de conmutación, ninguna parte móvil, y ningún 
rebote de contactos al cierre). 

Además de sus aplicaciones como interruptores estáticos, los circuitos de tiristor (o de tran- 
sistor) pueden diseñarse para suministrar detecciones de retraso de tiempo, de enganche, de sobre- 
corriente o de voltaje. Las señales de compuerta o de control necesarias para los tiristores (o 
transistores) pueden ser generadas por transductores, para detectar la posición mecánica eléctrica, 
de proximidad, etcétera, 

Los interruptores estáticos pueden clasificarse en dos tipos: (1) interruptores de ca, y (2) 
interruptores de cd. Los interruptores de ca pueden dividirse, a su vez, en (a) monofásicos y (b) 
trifásicos. Como interruptores de ca, los tiristores son conmutados por línea o en forma natural, y 
la velocidad de conmutación queda limitada por la frecuencia de la alimentación de ca y el tiem- 
po de desactivación de los tiristores. Los interruptores de cd son de conmutación forzada y la ve- 
locidad de conmutación dependerá de la circuitería auxiliar y del tiempo de desactivación de los 
tiristores. 


12-2 INTERRUPTORES DE CA MONOFASICOS 


El diagrama de circuito de un interruptor monofásico de onda completa se muestra en la figura 
12-1a, donde dos tiristores se conectan en paralelo inverso. El tiristor T, se dispara en wt = 0 y el 
tiristor T2 en wt = m. El voltaje de salida es el mismo que el de entrada. Los tiristores actúan como 
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Interruptores de ca monofásicos 


Sec. 12-2 


interruptores y se conmutan por linea. En la figura 12-1b se muestran las formas de onda del vol- 
taje de entrada, del voltaje de salida y de la corriente de salida. 

En el caso de una carga inductiva, el tiristor Tı deberá ser disparado cuando la corriente cru- 
ce el valor cero, después del medio ciclo positivo del voltaje de entrada, y el tiristor Tz deberá dis- 
pararse cuando la corriente cruce el valor cero después del medio ciclo negativo del voltaje de 
entrada. Los pulsos de disparo para Tj y T2 aparecen en la figura 12-1c. En vez de dos tiristores 
puede utilizarse un TRIAC, tal y como se muestra en la figura 12-2. 


Figura 12-2 Interruptor de ca mono- 
fásico con TRIAC. 


Si la corriente instantánea de linea es /(() = Im sen œ, la corriente rms de línea es 


z D 
1= [2 f 8 sen or dwn] = (12-1) 


Dado que cada uno de los tiristores conduce corriente sólo durante medio ciclo, la corriente pro- 
medio a través de cada tiristor es 


l fz In 
L7 f In sen wt det) = Y (12-2) 


y la corriente rms en cada tiristor es 


D fr, ‘ mop 
Ir = E f I5, sen? wt m = ? (12-3) 


Se puede modificar el circuito de la figura 12-1a como se muestra en la figura 12-3a, donde los 
dos tiristores tienen un cátodo común y las señales de compuerta tienen una terminal común. El ti- 
ristor T; y el diodo D; conducen durante el medio ciclo positivo, mientras que el tiristor T»? y el 
diodo D» conducen durante el medio ciclo negativo. 

Un rectificador tipo puente de diodos y un tiristor T}, tal como los que se muestran en la fi- 
gura 12-4a, pueden llevar a cabo la misma función de la figura 12-1a. La corriente a través de la 
carga es corriente alterna y la que pasa a través del tiristor T es corriente directa. El tiristor Tı 
puede reemplazarse por un transistor. La unidad formada por el transistor (o un tiristor o GTO) y 
el rectificador puente se conoce como interruptor bidireccional. 
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9: Pulso de compuerta de 7; 


(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 12-3 Interruptor de ca monofásico con puente de diodos y tiristor. 


91 Pulsos de compuerta de T4 
1 


0 
(a) Circuito (b) Formas de onda 


Figura 12-4 Interruptor de ca monofásico con rectificador puente y tiristor. 


2-3 INTERRUPTORES DE CA TRIFASICOS 


La idea de la conmutación de ca monofásica se puede extender a las aplicaciones trifásicas. Es po- 
sible conectar tres interruptores monofásicos como los de la figura 12-1a, para formar un interrup- 
tor trifásico, como aparece en la figura 12-Sa, En la figura 12-5b se muestran las señales de 


compuerta de los tiristores y la corriente a través de Tj. La carga puede conectarse en estrella o en 
delta. 
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A fin de reducir el número y el costo de los tiristores, también se puede utilizar un diodo y 
un tiristor, para formar un interruptor trifásico, tal y como se puede ver en la figura 12-6. En el ca- 
so de dos tiristores conectados espalda con espalda, existe la posibilidad de detener el flujo de co- 
rriente en cada medio ciclo. Pero en el caso de un diodo y un tiristor, el flujo de corriente sólo se 
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Figura 12-6 Interruptor de ca trifási- 
co con diodo y tiristor. 


puede detener en cada ciclo del voltaje de entrada y el tiempo de reacción se retrasa (por ejemplo, 
16.67 ms para una alimentación de 60 Hz). 


12-4 INTERRUPTORES INVERSORES TRIFASICOS 


Es posible invertir la potencia trifásica alimentada a una carga añadiendo dos interruptores mono- 
fásicos adicionales al interruptor trifásico de la figura 12-Sa. Esto aparece en la figura 12-7. En 
operación normal, los tiristores T7 a Tio se desactivan por pulsos inhibidores de compuerta (o su- 
presores) y los tiristores T; a Tg se activan. La línea A alimenta la terminal a, la línea B alimenta la 
terminal 5 y la línea C alimenta la terminal c. En operación de inversión de fase, los tiristores T2, 


Figura 12-7 Interruptor de ca trifásico inversor de tiristores. 
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T3, Ts y Tę se desactivan mediante pulsos inhibidores de compuerta, y los tiristores T7 hasta T10 
quedan funcionando. La línea B alimenta la terminal c y la línea C la terminal b, resultando en la 
inversión de fases del voltaje aplicado a la carga. Para obtener la inversión de fases, todo los dis- 
positivos deberán ser tiristores. No se puede utilizar una combinación de tiristores y diodos, como 
la de la figura 12-6; de hacerlo, ocurrirían cortos circuitos de fase a fase, 


12-5 INTERRUPTORES DE CA PARA TRANSFERENCIA DE BUS 


Los interruptores estáticos pueden utilizarse para la transferencia de bus, de una fuente de alimen- 
tación a otra. En un sistema real de suministro, a veces se requiere conmutar la carga de una fuen- 
te normal a una alterna, en caso de (1) no disponibilidad de la fuente normal, y (2) estado de bajo 
voltaje o de sobrevoltaje en la fuente de alimentación normal. La figura 12-8 muestra un interrup- 
tor monofásico de transferencia de bus. Cuando funcionan los tiristores T1 y T2, la carga está co- 
nectada a la fuente de alimentación normal; y para transferirla a una fuente alterna, los tiristores 
T1 y T2 se ponen en funcionamiento, en tanto que 7; y T} se desactivan mediante señales inhibido- 
ras de compuerta. En la figura 12-9 se muestra la extensión de la transferencia de bus monofásica 
a la transferencia trifásica. 


Figura 12-9 Transferencia de bus trifásica. 
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12-6 INTERRUPTORES DE CD 


En el caso de los interruptores de cd, se puede utilizar transistores de potencia o tiristores de con- 
mutación rápida o bien GTO. Una vez activado un tiristor, debe desactivarse mediante la conmu- 
tación forzada; las técnicas correspondientes a esta se analizaron en el capítulo 7. En la figura 
12-10 aparece un interruptor monopolar con transistor, y carga resistiva; en el caso de la carga in- 
ductiva, deberá conectarse un diodo (como se muestra mediante líneas punteadas) a través de la 
carga, a fin de proteger al transistor de voltajes transitorios durante la desconexión. Los interrup- 
tores monopolares también pueden aplicarse a la transferencia de bus de una fuente a otra. 

Si se utilizan tiristores de conmutación forzada, el circuito de conmutación forma parte inte- 
gral del interruptor; en la figura 12-11 se muestra un interruptor de cd para aplicaciones de alta 
potencia. Si se dispara el tiristor T3, el capacitor C se cargará a través de la alimentación de Vs, L y T3. 
En las ccuacioncs (7-2) y (7-3), la corriente de carga i y el voltaje del capacitor v; se expresan como 


C 
aa (12-4) 


ve(t) = V,(l — cos wt) (12-5) 


Alimentacion 


de cd Vs 


Voltaje de excitación 
de la base 


Figura 12-10 Interruptor de cd de un 
solo polo con transistor. 


Alimentación 
de cd 


Figura 12-11 Interruptor de cd de un 
solo polo con tiristor. 
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donde œ = 1/VLC. Después del tiempo f = to = miLC, la corriente de la carga se convierte en cero 
y el capacitor estará cargado hasta 2V;. Si el tiristor 7, conduce y suministra potencia a la carga, 
el tiristor T? se disparará para desconectar a T1. T3 está autoconmutado. El disparo de 72 causa un 
pulso resonante de corriente a través del capacitor C, del inductor L y del tiristor T2. Conforme la 
corriente resonante se eleva, la corriente a través del tiristor Tı se reduce. Cuando la corriente re- 
sonante se eleva hasta la corriente de carga, /7, la corriente del tiristor T4 se abate hasta cero y el 
tiristor T, queda desactivado. El capacitor descarga su carga remanente a través de la resistencia 
de la carga, Rz. Tz es autoconmutado. Cuando se trata de una carga inductiva, es necesario un dio- 
do de marcha libre, D,,, a través de la carga. En cada acción de conmutación, el capacitor debe 
descargarse totalmente; debe evitarse un voltaje negativo en el capacitor, conectando una resisten- 

' cia y un diodo, tal y como muestran las líneas punteadas de la figura 12-11. No es muy sencillo 
desactivar circuitos de cd, para su desactivación los interruptores estáticos de este tipo requieren 
de circuitos adicionales, 

Los interruptores de cd se pueden utilizar para controlar el flujo de potencia en aplicaciones 
de muy alto voltaje y de alta corriente (por ejemplo, en un reactor de fusión) [1] también éstos 
pueden utilizarse como interruptores de corriente de acción rápida [2]. En vez de transistores, pue- 
den utilizarse tiristores de desactivación por compuerta (GTO). Un GTO se activa mediante la 
aplicación de un pulso breve positivo a su compuerta, en forma similar a los tiristores normales; 
sin embargo, un GTO puede desactivarse mediante un pulso breve negativo a su compuerta, sin 
necesidad de ninguna circuitería de conmutación. En la figura 12-12 se muestra un interruptor 
GTO de un solo polo. 


Ti 


+ + 
Va Vo A 
de 
supply 


Figura 12-12 Interruptor de cd de un 
solo polo con GTO. 


12-7 RELEVADORES DE ESTADO SOLIDO 


Los interruptores estáticos se pueden aplicar como relevadores de estado sólido (SSR), utilizados 
para controlar la potencia de ca y de cd. Los SSR encuentran muchas aplicaciones en controles in- 
dustriales (por ejemplo, en el control de carga de motores, transformadores, calefacción por resis- 
tencia, etc.) para reemplazar los relevadores electromecánicos. En el caso de las aplicaciones de 
ca, se puede utilizar tiristores o TRIAC; y para las aplicaciones de cd se utilizan transistores. Nor- 
malmente, entre el circuito de control y el de la carga los SSR están eléctricamente aislados me- 
diante un relevador tipo red o de lengiieta, un transformador o un acoplamiento óptico. 

La figura 12-13 muestra dos circuitos básicos para SSR de cd, uno con aislamiento con rele- 
vador de lengiieta y el otro con un acoplamiento óptico. Aunque el circuito monofásico de la figu- 
ra 12-1a puede operarse como un SSR, el circuito de la figura 12-2 se utiliza por lo común con un 
TRIAC para una potencia en ca, dado que para el dispositivo sólo se requiere de un circuito de 


472 Interruptores estáticos Cap. 12 


+ 


Ra 
Relevador 
de lengüeta 
Alimentación 
en cd 
(a) Acoplamiento óptico (b) Aislamiento con relevador de lengúeta 


Figura 12-13 Relevadores de estado sólido de cd. 


compuerta. La figura 12-14 muestra un SSR con relevador de lengúeta, aislamiento de transfor- 
mador y acoplamiento óptico. Si los requisitos de la aplicación exigen tiristores, debido a los altos 
niveles de potencia, también el circuito de la figura 12-1a puede utilizarse para operar como SSR, 
aunque la complejidad del circuito de compuerta aumentaría, 


Alimentación 
de ca 


Relevador 
de lengúeta Señai de 
control 


(a) Aislamiento de relevador de compuerta (b) Aislamiento por transformador 7 


ic) Aislamiento por acoplamiento óptico 


Figura 12-14  Relevadores de estado sólido de ca. 
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12-8 DISENO DE INTERRUPTORES ESTATICOS 


Los interruptores de estado sólido están disponibles en forma comercial con especificaciones limi- 
tadas de voltaje y de corriente, que van desde 1 A hasta 50 A y hasta 440 V. Si es necesario dise- 
far un SSR a fin de cumplir requisitos específicos, el diseño resulta sencillo y requiere de la 
determinación de las especificaciones de voltaje y corriente de los dispositivos semiconductores 
de potencia, Los procedimientos de diseño pueden ilustrarse mediante ejemplos. 


Ejemplo 12-1 


Un interruptor monofásico de ca con una configuración como la de la figura 12-1a se utiliza en- 
tre una alimentación de 120-V 60-Hz y una carga inductiva. La potencia de la carga es’5 kW a 
un factor de potencia de 0.88 atrasado. Determine (a) las especificaciones de voltaje y de co- 
rriente de los tiristores, y (b) los ángulos de disparo de los mismos. 

Solución P, = 5000 W, PF = 0.88, y V, = 120 V. 

(a) La corriente pico de la carga Im = V2 x 5000/(120 x 0.88) = 66.96 A. De la ecuación 
(12-2), la corriente promedio 74 = 66.96/n = 21.31 A, y de la ecuación (12-3), la corriente rms [e 
= 66.96/2 = 33.48 A. El voltaje pico inverso PIV = V2 x 120 = 169.7 V. 

(b) cos 8 = 0.88, es decir, 8 = 28.36°. Por lo tanto, el ángulo de disparo de T es a = 
28.36°, y para el tiristor T2, o = 180° + 28.36? = 208.36°. 


Ejemplo 12-2 


Un interruptor de ca trifásico con una configuración como la de la figura 12-5a se utiliza entre 
una alimentación trifásica de 440-V 60-Hz y una carga trifásica conectada en estrella. La poten- 
cia de la carga es de 20 kW con un factor de potencia de 0.707 atrasado. Determine las especifi- 
caciones de voltaje y de corriente de los tiristores. 

Solución P, = 20,000 W, PF = 0.707, y Vz = 440 V y V, = 440/13 = 254.03 V. La corriente de 
la línea se calcula a partir de la potencia como 


" 20,000 
* M3 x 400 x 0.707 


= 37.119 A 


La corriente pico de un tiristor /m = V2 x 37.119 = 52.494 A, La corriente promedio de un 
tiristor /4 = 52.494/x = 16.71 A. La corriente rms de un tiristor Jp = 52.494/2 = 26.247 A. El 
voltaje pico inverso de un tiristor PIV = V2 x 440 = 622.3 V. 


RESUMEN 


Los interruptores de estado sólido de ca y cd tienen varias ventajas sobre los interruptores y rele- 
vadores electromecánicos convencionales. Con el desarrollo de los dispositivos semiconductores 
de potencia y los circuitos integrados, los interruptores estáticos han encontrado una amplia gama 
de aplicaciones en el control industrial. Los interruptores estáticos pueden utilizarse como interfa- 
ces por sistemas de control digital o de computadora. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


¿Qué es un interruptor estático? 
¿Cuáles son las diferencias entre los interrup- 


tores de ca y de cd? 

¿Cuáles son las ventajas de los interruptores 
estáticos sobre los interruptores mecánicos o 
electromecánicos? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
Jos interruptores de ca de tiristores en paralelo 
inverso? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
los interruptores de ca con TRIAC? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
los interruptores de ca con diodo y tiristor? 
¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
los interruptores de ca de rectificador puente y 
tiristor? 


PROBLEMAS 


Un interruptor monofásico de ca con una con- 
figuración como la de la figura 12-1a se utiliza 
entre una alimentación de 12-V 60-Hz y una 
carga inductiva. La potencia de la carga es 15 
kW con un factor de potencia de 0.90 atrasado. 
Determine las especificaciones de voltaje y de 
corriente de los tiristores. 

Determine los ángulos de disparo de los tiris- 
tores T, y Tz del problema 12-1. 

Un interruptor monofásico de ca con una con- 
figuración como la de la figura 12-3a se utiliza 
entre una alimentación de 12-V 60-Hz y una 
carga inductiva. La potencia de la carga es 15 
kW con un factor de potencia de 0.90 atrasado. 
Determine las especificaciones de voltaje y de 
corriente de diodos y tiristores. 
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12-9 
12-10 
12-11 
12-12 
12-13 


12-14 


12-4 


12-5 


12-6, 


¿Cuáles son los efectos de la inductancia de la 
carga en los requisitos de compuerta de los in- 
terruptores de ca? 

¿Cuál es el principio de operación de los SSR? 
¿Cuáles son los métodos de aislamiento del 
circuito de control en relación con el circuito 
de carga de los SSR? 

¿Cuáles son los factores involucrados en el di- 
seño de los interruptores de cd? 

¿Cuáles son los factores involucrados en el di- 
seño de los interruptores de ca? 

¿Cuál es el tipo de conmutación requerida para 
los interruptores de cd? 

¿Cuál es el tipo de conmutación requerida para 
los interruptores de ca? 


Un interruptor monofásico de ca con una confi- 
guración como la de la figura 12-4a se utiliza en- 
tre una alimentación de 120-V 60-Hz y una carga 
inductiva. La potencia de la carga es 15 kW con 
un factor de potencia de 0.90 atrasado. Determine 
las especificaciones de voltaje y de corriente del 
tiristor y de los diodos del rectificador puente. 
Determine los ángulos de disparo del tiristor 
T, del problema 12-4. 

Un interruptor trifásico de ca con una configura- 
ción como la de la figura 12-5a se utiliza entre 
una alimentación trifásica de 440-V 60-Hz y una 
carga trifásica conectada en estrella. La poten- 
cia de la carga es 20 kW a un factor de potencia 
de 0.86 atrasado. Determine las especificaciones 
de voltaje y de corriente de los tiristores. 
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12-7 


12-8 


12-9 


12-10 


Determine los ángulos de disparo de los tiris- 
tores del problema 12-6. 

Repita el problema 12-6 para una carga conec- 
tada en delta, 

Un interruptor trifásico de ca con una configu- 
ración como la de la figura 12-6 tiene una ali- 
mentación trifásica de 440-V 60-Hz y una 
carga conectada en estrella. La potencia de la 
carga es 20 kW con un factor de potencia de 
0.86 atrasado. Determine las especificaciones 
de voltaje y de corriente de diodos y tiristores. 
El interruptor de cd con tiristor de la figura 12- 
11 tiene una resistencia de la carga Ry, = 5 Q, 
un voltaje de alimentación en cd V, = 220 V, 
una inductancia L = 40 uH y una capacitancia 
C = 40 uF. Determine (a) la corriente pico a 
través del tiristor 73 y (b) el tiempo requerido 
para reducir la corriente del tiristor Tj del va- 
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12-11 


12-12 


12-13 


lor de régimen permanente hasta cero 

Para el problema 12-10 determine el tiempo 
requerido para que el capacitor se descargue 
desde 2V, hasta cero después del disparo del 
tiristor 75. 

El interruptor con tiristor de cd de la figura 12- 
11 tiene una resistencia de carga Rz = 0.5 Q, 
un voltaje de alimentación V; = 220 V, una in- 
ductancia L = 40 H, y una capacitancia C = 
80 pF. Si el interruptor se opera a una frecuen- 
cia de 60 Hz, determine (a) las corrientes pico, 
rms y promedio de los tiristores T1, T2 y T3; y 
(b) la especificación rms de corriente del capa- 
citor C. 

Para el problema 12-12 determine el tiempo 
necesario para que el capacitor se descargue 
desde 2V, hasta cero después del disparo del 
tiristor fo. 
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Fuentes de poder 


13-1 INTRODUCCION 


Las fuentes de poder, que se utilizan en forma extensa en aplicaciones industriales, a menudo re- 
quieren cumplir todas o la mayor parte de las especificaciones siguientes: 


1. Aislamiento entre fuente y carga 

2. Una alta densidad de potencia a fin de reducir el tamaño y el peso 

3. Dirección controlada del flujo de la potencia 

4. Alta eficiencia de conversión 

5. Formas de onda de entrada y de salida con baja distorsión armónica total 

6. Factor de potencia controlado si la alimentación a la fuente es un voltaje de ca 


Los convertidores de una etapa ca—cd, ca-ca, cd-cd o cd—ca analizados en los capítulos 5, 6, 
9 y 10, respectivamente, no cumplen la mayor parte de estas especificaciones, por lo que normal- 
mente requieren de conversiones en varios pasos. Existen varias topologías de conversión, que de- 
penden de la complejidad permisible y de los requisitos del diseño. En este capítulo sólo se 
analizan las configuraciones básicas. Dependiendo del tipo de los voltajes de salida, las fuentes de 
poder se pueden categorizar en dos tipos: 


1, Fuentes de poder de cd 
2, Fuentes de poder de ca 
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13-2 FUENTES DE PODER DE CD 


Los convertidores de ca-cd del capítulo 5 pueden proveer el aislamiento entre entrada y salida a 
través de un transformador de entrada, sin embargo el contenido de armónicas es alto. Los regula- 
dores en modo de conmutación de la sección 9-7 no pueden dar el aislamiento necesario y la poten- 
cia de salida es baja. La práctica común es utilizar conversiones en dos pasos, cd-ca y ca-cd. En 
caso de entrada en ca, se trata de conversiones en tres pasos, ca-cd, cd-ca y ca-cd. El aislamiento 
se consigue mediante un transformador entre los pasos. La conversión cd—ca se puede llevar a cabo 
mediante un inversor PWM o resonante. Con base en el tipo de las técnicas de conversión y de la 
dirección del control de potencia, las fuentes de poder de cd se pueden subdividir en tres tipos: 


1. Fuentes de poder en modo de conmutación 
2. Fuentes de poder resonantes 
3. Fuentes de poder bidireccionales 


13-2.1 Fuentes de poder de cd en modo de conmutación 


Para la etapa del inversor (o del convertidor cd-ca) de la operación PWM o en modo de conmuta- 
ción, existen cuatro configuraciones comunes: flyback, push-pull o en contrafase, medio puente y 
puente completo. La salida del inversor, que varía mediante una técnica PWM, es convertida a un 
voltaje de cd mediante un rectificador de diodos. Dado que el inversor puede operar a muy alta 
frecuencia, las componentes ondulatorias del voltaje de salida en cd pueden filtrarse fácilmente 
mediante filtros pequefios. l 

La topología del circuito para el convertidor flyback se muestra en la figura 13-1a. Cuando 
el transistor Q; se activa, el voltaje de alimentación aparece a través del primario del transforma- 
dor y se induce un voltaje correspondiente en el secundario. Cuando Q está inactivo, se induce 
un voltaje de polaridad opuesta en el primario por el secundario, debido a la acción de transforma- 
ción. El voltaje mínimo del circuito abierto del transistor es Vo, = 2 Vs. Si I, es la corriente prome- 
dio de entrada con componente ondulatoria despreciable y el ciclo de trabajo es k = 50%, la 
corriente pico del transistor es I, = [,/k = 21,. La corriente de entrada es pulsatoria y discontinua. 
Sin la presencia del diodo Dy, fluiría una corriente de cd a través del transformador. Cuando Q1 
está inactivo, el diodo D» y el capacitor C; restablecen el núcleo del transformador. C, se descar- 
ga a través de R1, cuando D» está inactivo y en cada ciclo se pierde energía. Este circuito es muy 
sencillo y está restringido a aplicaciones por debajo de 500 W. Se trata de un convertidor directo 
que requiere de un lazo de retroalimentación de control de voltaje. 

El núcleo del transformador también se puede restablecer instalando un embobinado de res- 
tablecimiento tal y como se muestra en la figura 13-1b, donde la energía almacenada en el núcleo 
del transformador es devuelta a la alimentación aumentando así la eficiencia. El voltaje en circuito 
abierto del transistor de la figura 13-1b es 


Vax = V, (1 + E) (13-1) 


donde N, y N, son el número de vueltas en los bobinados primario y de restablecimiento, respecti- 
vamente. La relación de vueltas de restablecimiento está relacionada con el ciclo de trabajo según 
la fórmula 
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Para un ciclo de trabajo k = 0.8, N,/N, = 0.8/(1 — 0.8) = 4 y el voltaje en circuito abierto se con- 
vierte en Voc = V(1 + 4) = 5V,. El voltaje en circuito abierto del transistor es mucho más alto que 
el voltaje de alimentación. 


Etapa 
cd-ca Etapa 

ca-cd 

lo 
D, A 
Ve Vo 
(a) Convertidor flyback (b) Convertidor flyback con 
bobinado de restablecimiento 


cd-ca 


(e) Convertidor de puente completo 


Figura 13-1 Configuraciones para las fuentes de poder de cd en modo conmutado. 
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La configuración push-pull o a contrafase aparece en la figura 13-1c. Cuando Q se activa, 
V, aparece a través de una mitad del primario. Cuando Q% se activa, V; es aplicado a través de la 
otra mitad del transformador. El voltaje del bobinado primario oscila desde -V, hasta V,. La co- 
rriente promedio a través del transformador debería en forma ideal ser cero. El voltaje promedio 
de salida es 


V, = Va = N, Vi = aVi = av, (13-3) 
Np 
Los transistores Q1 y Q2 operan con un ciclo de trabajo del 50%. El voltaje en circuito abierto, es 
Voc = 2V,, la corriente promedio de un transistor, 74 = I,/2 y la corriente pico del transistor, J, = Is. 
Dado que el voltaje en circuito abierto del transistor es dos veces el voltaje de suministro, esta 
configuración es adecuada para aplicaciones en bajo voltaje. 

El circuito de medio puente aparece en la figura 13-1b. Cuando Q; está activo, V,/2 aparece a 
través del primario del transformador. Cuando Q> está activo, aparece un voltaje inverso de valor V;/2 
a través del primario del transformador. El voltaje primario oscila desde —V;/2 hasta V,/2. El voltaje 
en circuito abierto del transistor es Voc = V; y la corriente pico del transistor es J, = 2/;. La corriente 
promedio del transistor es a = Is. En aplicaciones de alto voltaje, el circuito de medio puente es prefe- 
rible al circuito en push-pull. Sin embargo, para aplicaciones en bajo voltaje, el circuito push-pull es 
preferible debido a las bajas corrientes de transistor. El voltaje promedio de salida es 
Th yi = aV, = 0.5aV, (13-4) 
Np 

La disposición en puente completo aparece en la figura 13-1e. Cuando Q; y O, están acti- 
vos, V, aparece a través del primario. Cuando Qs y Q; están activos, el voltaje primario se invierte 
a -V,. El voltaje promedio de salida es 


Vo = V; a 


V= V2 zN Vi = av, = aV; (13-5) 
N, p 
El voltaje en circuito abierto del transistor es Vo, = V; y la corriente pico del transistor es 7p = 
I. La corriente promedio del transistor es sólo [4 = 7,/2. De todas las configuraciones, este circuito 
opera con los menores esfuerzos de voltaje y de corriente en los transistores, y es muy popular para 
aplicaciones de alta potencia por arriba de 750 W. 


Ejemplo 13-1 


El voltaje promedio (o de cd) de salida del circuito push-pull de la figura 13-1c es V, = 24 V con 
una carga resistiva de R = 0.8 Q. Las caídas de voltaje en estado activo de los transistores y dio- 
dos V; = 1.2 V y Va = 0.7 V, respectivamente. La relación de vueltas del transformador es a = 
NN, = 0.25. Determine (a) la corriente promedio de entrada /;, (b) la eficiencia tj, (c) la corrien- 
te promedio del transistor /4, (d) la corriente pico del transistor Zp, (c) la corriente rms del transis- 
tor / y (f) el voltaje en circuito abierto del transistor Voe. Desprecie las pérdidas del 
transformador, suponiendo que son despreciables la corriente de la componente ondulatoria de la 
carga y de la alimentación de entrada. 
Solución a- NN, = 0.25 e I; = Vo/R = 24/0.8 = 30 A. 

(a) La potencia de salida P, = VJ, = 24 x 30 = 720 W. El voltaje secundario V2 = V, + V4 = 
24 + 0.7 = 24.7 V. El voltaje primario Vi = Vo/a = 24.7/0.25 = 98.8 V. El voltaje de entrada V; = 
Vi + V, = 98.8 + 1.2 = 100 y la potencia de entrada es 


P; = Val, = 1.2/4 + 1.2, + Valo + P, 


480 Fuentes de poder Cap. 13 


Sustituyendo 74 = 12 nos da 


1,(100 — 1,2) = 0.5 x 30 + 720 


735 


=g TTA 


L 


(b) Pr = VJ, = 100 x 7.44 = 744 W. La eficiencia y = 720/744 = 96.7%. 
(c) I4 = 152 = 7.44/2 = 3.72 A. 

(d) I; 21,2 7.44 A. 

(e) Ip=VkIp=V 0.5 x 7.44 = 5.26 A. 

(f) Voc = 2V; = 2x 100 = 200 V. 


13-2.2 Fuentes de poder de cd resonantes 


Si la variación del voltaje de salida de cd no es grande, se pueden utilizar inversores de pulso re- 
sonante. La frecuencia del inversor, que podria ser la misma que la frecuencia de resonancia, es 
muy alta, y el voltaje de salida del inversor es casi senoidal. Debido a la oscilación resonante, el 
núclco dcl transformador siempre estará restablecido y no habrá problemas de saturación en cd. 
Las configuraciones de medio puente y puente completo de inversores resonantes aparecen en la 
figura 13-2. Debido a la alta frecuencia del inversor, los tamafios del transformador y del filtro de 
salida resultan reducidos. 


Ejemplo 13-2 


El voltaje promedio de salida del circuito de medio puente de la figura 13-2a es V, = 24 V con 
una carga resistiva R = 0.8 Q. El inversor opera a la frecuencia de resonancia. Los parámetros 
del circuito son C1 = C; = 1 pF, L = 20 uH y R = 0. El voltaje de entrada en cd es V; = 100 V. 
Las caídas de voltaje en estado activo de los transistores y diodos son despreciables. La relación 
de vueltas del transformador es a = N,/N, = 0.25. Determine (a) la corriente promedio de entrada 
Is, (b) la corriente promedio del transistor 74, (c) la corriente pico del transistor /,, (d) la corriente 
rms del transistor / y (e) el voltaje en circuito abierto del transistor Vo. Desprecie las pérdidas 
en el transformador y el efecto de la carga sobre la frecuencia resonante. 

Solución | C, = Ci + C2 = 2C. La frecuencia resonante (0, = 10$ 2 x 20 2 158,113.8 rad/s es 
decir f, = 25,164.6 Hz, a = NN, = 0.25 e lo = Vo/R = 24/0.8 = 30 A. 

(a) La potencia de salida P, = Vlo = 24 x 30 = 720 W. De la ecuación (3-62), el voltaje 
rms del secundario V; = xV,/(2N2) = 1.1107V, = 26.66 V. La corriente promedio de entrada Is = 
720/100 = 7.2 A. 

(b) La corriente promedio del transistor [4 = 1, = 7.2 A. 

(c) Para un pulso senoidal de corriente a través del transistor /4 = [,/m la corriente pico del 
transistor 7, = 7.27 = 22.62 A. 

(d) Con un pulso senoidal de corriente con conducción a 180°, la corriente rms del transis- 
tor Ig = 1/22 11.31 A. 

(€) Voc = V, = 100 V. 


13-2.3 Fuentes de poder bidireccionales 


En algunas aplicaciones, como la carga y descarga de baterias, resulta deseable tener capacidad 
bidireccional de flujo de potencia. En la figura 13-3 se muestra una fuente de poder bidireccio- 
nal. La dirección de flujo de potencia dependerá de los valores Vo, Vs y de la relación de las 
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Convertidor 1 Convertidor 2 


Figura 13-3 Fuentes de poder de cd bidireccionales. 


vueltas (a = N,/N,). Para un flujo de potencia de la fuente a la carga, el inversor opera en modo de 
inversión si 


V, < aV, (13-6) 
Para un flujo de potencia de la carga a la entrada, ei inversor opera como rectificador si 
V, > aV, (13-7) 


Los convertidores bidireccionales permiten que la corriente inductiva fluya en cualquier dirección 
por lo que el flujo de corriente se hace continuo. 


13-3 FUENTES DE PODER DE CA 


Las fuentes de poder de ca se utilizan por lo comün como fuentes alternas para cargas críticas y en 
aplicaciones en las que las alimentaciones normales de ca no están disponibles. Las fuentes de po- 
der alternas también se conocen como sistemas de fuentes de poder ininterrumpibles (UPS). Las 
dos configuraciones utilizadas comünmente en UPS se muestran en la figura 13-4. La carga de la 
configuración de la figura 13-4a está normalmente alimentada desde la fuente principal de ca y el 
rectificador mantiene la carga completa en la batería. Si la alimentación falla, la carga se conmuta 
a la salida del inversor, que a continuación se hace cargo del suministro principal. Esta configura- 
ción requiere cortar el circuito en forma momentánea, y la transferencia mediante un interruptor 
de estado sólido por lo general toma de 4 a 5 us. La conmutación mediante un contactor mecánico 
podría tomar de 30 a 50 ps. El inversor opera únicamente durante el tiempo en que existe la falla 
de la alimentación. 

El inversor de la configuración de la figura 13-4b opera en forma continua y su salida está 
conectada con la carga. No es necesario desconectar la alimentación en caso de una falla de la 
fuente, El rectificador alimenta al inversor y mantiene la carga en la batería de respaldo. El inver- 
sor puede utilizarse para condicionar la alimentación a la carga, a fin de proteger la carga de los 
transitorios en la alimentación principal, y de mantener la frecuencia de la carga en el valor desea- 
do. En caso de una falla del inversor, la carga se transfiere a la alimentación principal. 
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(a) Carga normalmente conectada a la fuente principal de ca 
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1b) Carga normalmente conectada al inversor 


Figura 13-4 Configuraciones de UPS. 


La batería de respaldo por lo general es del tipo de níquel-cadmio o plomo-ácido. Una ba- 
teria de níquel-cadmio es preferible a la de plomo-ácido, dado que el electrolito de una batería de 
níquel-cadmio no es corrosivo y no emite gases explosivos. Tiene una vida más larga debido a su 
capacidad de soportar el sobrecalentamiento o la descarga. Sin embargo, su costo es por lo menos 
tres veces el de una batería de plomo-ácido. Un arreglo alterno de un sistema UPS aparece en la 
figura 13-5; está formado de una batería, un inversor y un interruptor estático. En caso de una fa- 
lla en la energía, la batería alimenta al inversor. Cuando la alimentación principal está activa, el 
inversor opera como rectificador y carga la batería. En este arreglo, el inversor tiene que operar a 
la frecuencia fundamental de salida. En consecuencia, no se utiliza la capacidad de alta frecuencia 
del inversor para reducir el tamaño del transformador. En forma similar a las fuentes de poder en 
cd, las fuentes de poder en ca se pueden categorizar en tres tipos: 
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1. Fuentes de poder de ca en modo interrumpido 
2. Fuentes de poder de ca resonantes 
3, Fuentes de poder de ca bidireccionales 


13-3.1 Fuentes de poder de ca en modo interrumpido 
El tamaño del transformador de la figura 13-5 puede reducirse mediante la adición de un enlace 


de alta frecuencia de cd tal y como se muestra en la figura 13-6. Existen dos inversores. El inver- 
sor del lado de la entrada opera con un control PWM a muy alta frecuencia, a fin de reducir el ta- 


[^ Etapa cd-ca 


Alimentación 
principal 


T2 


Interruptor estático 


Figura 13-5 Disposición de sistemas UPS. 
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en alta frecuencia | 
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Figura 13-6 Fuentes de poder de ca en modo ininterrumpido. 
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maño del transformador y del filtro de cd en la entrada del inversor del lado de la salida. El inver- 
sor del lado de la salida opera a la frecuencia de salida. 


13-3.2 Fuentes de poder de ca resonantes 


El inversor de la etapa de entrada de la figura 13-6 puede ser reemplazado por un inversor reso- 
nante tal y como aparece en la figura 13-7. El inversor del lado de la salida opera con un control 
PWM a la frecuencia de salida. 


13-3.3 Fuentes de poder de ca bidireccionales 


Se pueden combinar el rectificador con diodo y el inversor de salida mediante un ciclo converti- 
dor con interruptores bidireccionales como se muestra en la figura 13-8. El ciclo convertidor con- 
vierte la ca de alta frecuencia a ca de baja frecuencia. El flujo de potencia se puede controlar en 
cualquier dirección, 


ed-cd Enlace de 


ls { alta frecuencia 


Figura 13-7 Fuentes de poder de ca resonante. 


Etapa cd-ca Etapa ca-ca 


Cicloconvertidor 


Figura 13-8 Fuentes de poder de ca bidireccionales. 
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Ejemplo 13-3 


La resistencia de la carga de la fuente de poder de ca de la figura 13-6 es R = 2.5 Q. El voltaje de 
cd de salida es V, = 100 V. El inversor de entrada opera en una frecuencia de 20 kHz con un pul- 
so por cada medio ciclo. Las caídas de voltaje activas de los interrüptores de transistor así como 
los diodos son despreciables. La relación de vueltas del transformador es a = N,/Np = 0.5. El in- 
versor de salida opera con un PWM uniforme de 4 pulsos por medio ciclo. El ancho de cada pul- 
so es § = 18°. Determine la corriente rms de la carga. El voltaje de la componente ondulatoria de 
la salida del rectificador es despreciable. Desprecie las pérdidas en el transformador así como el 
efecto de la carga en la frecuencia de la resonancia. 

Solución El voltaje rms de salida del inversor de entrada es Vi = V, = 100 V. El voltaje rms del 
secundario del transformador Va = aV; = 0.5 x 100 = 50 V. El voltaje en cd del rectificador, V, = 
V2 = 50 V. Con el ancho de pulso ô = 18°, la ecuación (10-26) proporciona el voltaje rms de la 
carga Vp = VN (p8/n) = 50N4 x 10/180 = 31.6 V. La corriente rms de la carga I, = V,/R= 
31.6/2.5 = 12.64 A. : 


13-4 CONVERSIONES MULTIETAPAS 


Si la entrada es una fuente de ca, se requerirá de un rectificador de etapa de entrada tal y como se 
muestra en la figura 13-9, existen cuatro conversiones: ca-cd-ca-cd-ca. El rectificador y el par 
inversor pueden ser reemplazados por un convertidor con interruptores de ca bidireccionales tal y 
como sc muestra en la figura 13-10. Las funciones de conmutación de este convertidor se pueden 
sintetizar para combinar las funciones del rectificador y del inversor. Este circuito, que convierte 
directamente ca-ca, se llama ciclo convertidor de conmutación forzada [3]. Las conversiones 
ca-cd-ca-cd-ca de la figura 13-9 pueden llevarse a cabo por dos ciclos convertidores de conmu- 
tación forzada tal y como se muestra en la figura 13-10. 


13-5 CONDICIONAMIENTO DEL FACTOR DE POTENCIA 


Los rectificadores de diodos son los circuitos que se utilizan con más frecuencia para las aplica- 
ciones en que la entrada es la alimentación de ca (por ejemplo, en computadoras, telecomunica- 
ciones, iluminación fluorescente y aire acondicionado). El factor de potencia de los rectificadores 
con diodo con una carga resistiva puede ser tan alto como 0.9 y es menor con una carga reactiva. 


Etapa Etapa Etapa Etapa 
ca-cd Lı cd-ca ca-cd Le cd-ca 


Figura 13-9 Conversiones en multietapas. 
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Figura 13-10 Cicloconvertidores con interruptores bilaterales. 


Con la ayuda de técnicas modernas de control, la corriente de entrada de los rectificadores puede 
hacerse senoidal y en fase con el voltaje de entrada, teniendo por lo tanto un factor de potencia de 
entrada de aproximadamente la unidad. Un circuito de factor de potencia unitario que combina un 
rectificador de puente completo y un pulsador elevador se muestra en la figura 13-1 1a. La corrien- 
te de entrada del pulsador está controlada para seguir la forma de onda totalmente rectificada del 
voltaje senoidal de entrada mediante el control PWM [7,8]. Las señales de control PWM pueden 
ser generadas utilizando la técnica de histéresis bang-bang (BBH), similar a la modulación delta 
de la figura 10-27. Esta técnica, que se muestra en la figura 13-11b, tiene la ventaja de proporcio- 
nar un control instantáneo de la corriente, resultando en una rápida respuesta. Sin embargo, la fre- 
cuencia de conmutación no es constante y varía sobre un amplio rango durante cada medio ciclo 
del voltaje de entrada en ca. La frecuencia también es sensible a los valores de los componentes 
del circuito, 

La frecuencia de conmutación se puede mantener constante mediante la corriente de refe- 
rencia Jef y la corriente de retroalimentación /p promediada sobre un período de conmutación. 
Esto se muestra en la figura 13-11c. /rep se compara con Jp. Si [res > Ip, el ciclo de trabajo es ma- 
yor del 50%. Cuando Fef = fp, el ciclo de trabajo es el 50%. Cuando Jrer < Im, el ciclo de trabajo es 
menor del 50%. El error es obligado a conservarse entre el máximo y el mínimo de la forma de 
onda triangular por lo que la corriente del inductor sigue a la onda senoidal de referencia, que se 
sobrepone con una forma de onda triangular. La corriente de referencia / ¡ef está generada a partir 
del voltaje de error V, (= Vref — Vo) y el voltaje de entrada Vi, al pulsador elevador, 


13-6 CONSIDERACIONES MAGNETICAS 


Si existe cualquier desequilibrio en cd, se puede saturar el núcleo del transformador, dando como 
resultado una corriente magnetizante alta. El núcleo ideal deberá exhibir una muy alta permeabili- 
dad relativa en la región de operación normal y bajo condiciones de desequilibrio en cd, no deberá 
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Figura 13-11  Acondicionamiento del factor de potencia de rectificadores con diodos. 


Sec. 13-6 Consideraciones magneticas 


pasar a una fuerte saturación. Este problema de la saturación puede minimizarse teniendo dos re- 
giones en el núcleo, una de baja permeabilidad y otra de alta. Se puede insertar un entre-hierro co- 
mo se muestra en el toroide en la figura 13-12, donde la parte interna tiene una alta permeabilidad 
y la parte externa una relativamente baja. Bajo la operación normal, el flujo circula a través de la 
parte interna. En caso de saturación, el flujo debe de circular a través de la región externa, misma 
que tiene una permeabilidad más baja debido al entre-hierro, y el núcleo no entra en alta satura- 
ción. Se pueden combinar dos toroides uno con alta y otro con baja permeabilidad tal y como se 
muestra en la figura 13-12b. 


© 


Espacio parcial 


Aita 
permeabilidad 
Baja 

permeabilidad 


(b) Dos toroides 


Figura 13-12 Núcleos con dos regio- 


(a) Un soto toroide nes de permeabilidad. 


RESUMEN 


1. 


Las fuentes de poder industriales son de dos tipos: fuentes de cd y fuentes de ca. En una conver- 
sión de una sola etapa, el transformador aislador tiene que operar a la frecuencia de salida, A fin 
de reducir el tamaño del transformador y cumplir con las especificaciones industriales, por lo ge- 
neral se requieren conversiones de multietapa. Existen varias topologías de fuentes de poder, de- 
pendiendo de los requisitos de potencia de salida y de la complejidad aceptable. Los 
convertidores, conmutadores o interruptores bidireccionales, que permiten el control del flujo de 
la energía en cualquier dirección, requieren de las síntesis de las funciones de conmutación a fin 
de obtener las formas de onda de salida deseadas. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


¿Cuáles son las especificaciones normales de las 
fuentes de poder? 


¿Cuáles son los tipos de fuentes de poder en ge- 
neral? 


Nombre tres tipos de fuentes de poder de cd. 
Nombre tres tipos de fuentes de poder de ca. 


¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de la 
conversión en una sola etapa? 


¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de las 
fuentes de poder en modo conmutado? 


¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de las 
fuentes de poder resonantes? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de las 
fuentes de poder bidireccionales? 


¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 
convertidores flyback? 


13-10 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 
convertidores push-pull? 


13-11 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los 
convertidores de medio puente? 


13-12 ¿Cuáles son las distintas configuraciones de las 
fuentes de poder en cd resonante? 


13-13 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de las 
fuentes de poder de enlace en alta frecuencia? 


13-14 ¡Cuál es la disposición general de los sistemas 
UPS? 


13-15 ¿Cuáles son los problemas del núcleo del trans- 
formador? 


13-16 ¿Cuál es el principio del condicionamiento del 
factor de potencia en los rectificadores con diodo? 


PROBLEMAS 


13-1 El voltaje de salida en cd del circuito push-pull 
de la figura 13-1c es V, = 24 V con una carga 
resistiva R = 0.4 Q. Las caídas de voltaje en ac- 
tivo de los transistores y diodos son V; = 1.2 V y 
Va = 0.7 V, respectivamente. La relación de 
vueltas del transformador, a = Ny/N, = 0.5. De- 
termine (a) La corriente promedio de entrada Zs, 
(b) la eficiencia n, (c) la corriente promedio del 
transistor /a, (d) la corriente pico del transistor 
Ip, (e) la corriente rms del transistor Jp, y (f) el 
voltaje en circuito abierto del transistor Voc- 
Desprecie las pérdidas en el transformador, y las 
componentes ondulatorias de la carga y de la 
alimentación de entrada. 


Sec. 13 Problemas 


13-2 Repita el problema 13-1 para el circuito de la fi- 


gura 13-1b, con & = 0,5. 
Repita el problema 13-1 para el circuito de la fi- 
gura 13-1b. 


Repita el problema 13-4 para el circuito de la fi- 
gura 13-1e. 


13-3 


El voltaje de salida en cd del circuito de medio 
puente de la figura 13-2a es V, = 24 V con una 
resistencia de carga R = 0.8 Q. El inversor opera 
a la frecuencia resonante. Los parámetros del 
circuito son Cj = C= C2 24F,Lz SuHy R& 
0. El voltaje en cd de entrada, V, = 50 V. Las 
caídas de voltaje en activo de los transistores y 
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13-6 


13-7 


diodos son despreciables. La relación de vueltas 
del transformador a = N,/Np = 0.5. Determine 
(a) la corriente promedio de entrada /,, (b) la 
corriente promedio del transistor 14, (c) la co- 
rriente pico del transistor 7p, (d) la corriente rms 
del transistor Ip y (e) el voltaje en circuito abier- 
to del transistor Voc. Desprecie las pérdidas en el 
transformador y el efecto de la carga sobre la 
frecuencia resonante. 


Repita el problema 13-5 para el circuito de 
puente completo de la figura 13-2b. 


La resistencia de la carga la potencia de ca su- 
ministrada en la figura 13-5 es R = 1.5 Q. El 
voltaje en cd de entrada es V; = 24 V. El inver- 
sor de entrada opera a una frecuencia de 400 Hz 
con un PWM uniforme de ocho pulsos por me- 
dio ciclo siendo el ancho de cada pulso 6 = 20°. 
Las caídas de voltaje en estado activo de los 
transistores y de los diodos son despreciables. 
La relación de vueltas del transformador, a = 


13-8 


N,/Np = 4. Determine la corriente rms de la car- 
ga. Desprecic las pérdidas en el transformador y 
el efecto de la carga sobre la frecuencia reso- 
nante, 


La resistencia de la carga de las alimentaciones 
de ca de la figura 13-6 es R = 1.5 Q. El voltaje 
de entrada en cd V; = 24 V. El inversor de entra- 
da opera a una frecuencia de 20 KHz con un 
PWM uniforme de 4 pulsos por medio ciclo y 
con un ancho de cada pulso $; = 40°. Las caídas 
de voltaje activas de los interruptores transistores 
y los diodos son despreciables. La relación de 
vueltas del transformador, a = N,/N, = 0.5. El in- 
versor de salida opera con un PWM uniforme de 
ocho pulsos por medio ciclo siendo el ancho de 
cada pulso dy = 20°. Determine la corriente rms 
de la carga. El voltaje de la componente ondula- 
toria a la salida del rectificador es despreciable. 
Desprecie las pérdidas en el transformador y el 
efecto de la carga sobre la frecuencia resonante. 
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Propulsores de cd 


14-1 INTRODUCCION 


Los motores de corriente directa (cd) tienen caracteristicas variables, su uso es extenso en los pro- 
pulsores de velocidad variable. Los motores de cd pueden proporcionar un alto par motor de arran- 
que y también permiten obtener control de la velocidad en un amplio rango. Los métodos de control 
de la velocidad, por lo general son más simples y menos costosos que los de los propulsores de ca. 
Los motores de cd juegan un papel significativo en las propulsiones industriales modernas. Tanto 
los motores de cd excitados en serie como los de excitación independiente se utilizan normalmente 
en propulsores de velocidad variable, aunque tradicionalmente los motores en serie se han utilizado 
para aplicaciones de tracción. Debido a los conmutadores, los motores de cd no son adecuados para 
las aplicaciones de muy alta velocidad y requieren más mantenimiento que los motores de ca. Con 
los recientes adelantos en la conversión de energía, las técnicas de control y las microcomputadoras, 
las propulsiones motoras de ca se vuelven cada vez más competitivas en relación con las propulsio- 
nes motoras de cd. Aunque la tendencia futura mira hacia las propulsiones de ca, las propulsiones 
de cd se utilizan actualmente en muchas industrias. Tal vez pasen unas cuantas décadas antes de que 
las propulsiones de cd sean totalmente reemplazadas por las propulsiones de ca. 

Los rectificadores controlados proporcionan un voltaje de salida de cd variable a partir de 
un voltaje fijo de ca, en tanto que los pulsadores pueden entregar un voltaje de cd variable a partir 
de un voltaje de cd fijo. Debido a su capacidad para suministrar un voltaje de cd continuamente 
variable, los rectificadores controlados y los pulsadores de cd causaron una revolución en el equi- 
po moderno de control industrial y en las propulsiones de velocidad variable, con niveles de po- 
tencia que van desde fracciones de caballos de fuerza hasta varios megavatios. Por lo general, los 
rectificadores controlados se utilizan para controlar la velocidad de los motores de cd tal y como 
se muestra en la figura 14-1a. Una forma alterna sería un rectificador de diodos seguido por un 
pulsador, como el que se muestra en la figura 14-1b. Los propulsores de cd se pueden clasificar, 
en general, en tres tipos: 


1. Propulsores monofásicos 
2. Propulsores trifásicos 
3. Propulsores pulsados 
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Alimentación 
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Alimentación 
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Rectificador controlado Puente de diodos o 
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(a) Propulsión alimentada por rectificador controlado 
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O 
Alimentación 
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O 


Rectificador de Pulsador Puente de diodos o 
diodos rectificador controlado 


Alimentación 
de ca 


(b) Propulsión alimentada por pulsador 


Figura 14-1 Propulsores alimentados por rectificadores controlados y pulsadores. 


14-2 CARACTERISTICAS BASICAS DE LOS MOTORES DE CD 


El circuito equivalente de un motor de cd de excitación independiente o separada se muestra en la 
figura 14-2, Cuando un motor de excitación independiente es excitado mediante una corriente del 
campo i; y en el circuito de la armadura fluye una corriente de la armadura ia, el motor desarrolla 
una fuerza contraelectromotriz y un par motor a una velocidad determinada, para equilibrar el par 
motor de la carga. La corriente del campo i de un motor de excitación separada es independiente 
de la corriente de la armadura ig, por lo que cualquier modificación en la corriente de la armadura 
no tiene efecto sobre la corriente del campo. La corriente del campo, por lo general, es mucho me- 
nor que la corriente de la armadura. 

Las ecuaciones que describen las características de un motor de excitación independiente 
pueden determinarse a partir de la figura 14-2. La corriente instantánea del campo i; se describe 
como 


di; 
up = Reit Lp 77 
y — Ap f dt 
La corriente instantánea de la armadura se puede determinar a partir de 


. di 
Ug = Raia + La t+ ey 


° dt 
La fuerza contraelectromotriz del motor, que también se conoce como voltaje de velocidad, se ex- 
presa como 
e; = Kois 
El par desarrollado por el motor es 
T, = Kiri, 
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Figura 14-2 Circuito equivalente para motores de cd con excitación independiente. 


El par motor desarrollado deberá ser igual al par motor de la carga: 


do 


UL, 


+ Bo + T, 
donde œ = velocidad del motor, rad/s 
B = constante de la fricción viscosa, N-m/rad/s 

K, = constante de voltaje, V/A-rad/s 

K, = K,- constante del par motor 

La = inductancia del circuito de armadura, H 

Ly = inductancia del circuito del campo, H 

Ra = resistencia del circuito de la armadura, Q 

Ry = resistencia del circuito del campo, Q 

Ty = par motor de la carga, N-m 


Bajo condiciones de régimen permanente, las derivadas de tiempo de estas ecuaciones son cero y 
las cantidades promedio son 


Vp = Ry (14-1) 
E, = Kody (14-2) 

Va = Rala E, 
= Rala + Kul, (14-3) 
Ty = Kp, (14-4) 
= Bo + T, (14-5) 

La potencia desarrollada es 

Py = Taw (14-6) 


La relación entre la corriente del campo J y la fuerza contraelectromotriz E, no es lineal debido 
a la saturación magnética. La relación, que se muestra en la figura 14-3, se conoce como carac- 
terística de magnetización del motor. A partir de la ecuación 14-3, la velocidad del motor de 


Sec. 14-2 Características básicas de los motores de cd 495 


@ = constante 


Región aproximadamente 


tineal 


k 
Figura 14-3 Característica de magnetización. 


excitación separada se puede determinar a partir de 


Va — Rela _ V, — Rala 
Kulp  — K,ViR; 


Podemos observar de la ecuación (14-7) que la velocidad del motor puede variar mediante 
(1) el control del voltaje de la armadura, Vz, que se conoce como control de voltaje; (2) el control 
de la corriente del campo, If, conocido como control del campo; o (3) la demanda del par motor, 
que corresponde a una corriente de armadura, Ja, para una corriente fija del campo, ff. La veloci- 
dad, que corresponde al voltaje especificado de la armadura, a la corriente especificada del campo 
y a la corriente especificada de la armadura, es conocida como velocidad base. 

En la práctica, para una velocidad menor que la velocidad base, la corriente de la armadura 
y la corriente del campo se mantienen constantes, a fin de hacer frente a la demanda del par mo- 
tor, y a fin de controlar la velocidad se varía el voltaje de la armadura, V4. Para velocidades mayo- 
res que la velocidad base, el voltaje de la armadura se mantiene en el voltaje especificado, y a fin 
de controlar la velocidad se varía la corriente del campo. Sin embargo, la potencia desarrollada 
por el motor (= par motor x velocidad) se conserva constante. La figura 14-4 muestra las caracte- 
rísticas del par motor, la potencia, la corriente de la armadura y la corriente del campo en función 
de la velocidad. 

El campo de un motor de cd se puede conectar en serie con el circuito de la armadura, tal y 
como se muestra en la figura 14-5; este tipo de motor se conoce como un motor serie. El circuito 
del campo se diseña de tal forma que pueda conducir la corriente de la armadura. Las cantidades 
promedio en régimen permanente son 


o= (14-7) 


E, = Kola (14-8) 

V, = (Ra + Rola + E, (14-9) 
= (Ra + Rp, + Kol; (14-10) 

Ta = Kilaly (14-11) 
= Bo + T, 


A partir de la ecuación (14-10) se puede determinar la velocidad de un motor en serie: 
_V.—(R,+ ROL 
[^ KL (14-12) 


La velocidad puede variarse controlando (1) el voltaje de la armadura, Va, o (2) la corriente de la 
armadura, que es una medida de la demanda del par motor. La ecuación (14-11) indica que un 
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Figura 14-4 Característica de los motores con excitación independiente. 


Figura 14-5 Circuito equivalente de 
los motores serie. 


motor serie puede proporcionar un par motor alto, especialmente en el arranque; por esta razón, 
los motores serie son comünmente utilizados en aplicaciones de tracción. 

Para una velocidad hasta la velocidad base, el voltaje de la armadura se varía manteniendo 
constante el par motor. Una vez aplicado el voltaje de especificación de la armadura, la relación 
velocidad-par motor sigue la característica natural del motor, y la potencia (= par motor X veloci- 
dad) se conserva constante. Conforme la demanda de par motor se reduce, aumenta la velocidad. 
A una carga muy baja, la velocidad puede resultar muy alta por lo que no es aconsejable operar 
sin carga un motor serie de cd. La figura 14-6 muestra las características de los motores serie. 


Ejemplo 14-1 


Un motor de cd de excitación independiente de 15 hp 220-V 2006-:»m controla una carga que 
requiere de un par motor 7r, = 45 N-m a una velocidad de 1200 rpm. La resistencia del circuito 
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-———-----—--- Potencia, Py 


Par motor, T4 


E ~ 
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£ i Velocidad, © ] 
——— Par motor ——»| «— Potencia —+» Figura 14-6 Características de los 
. 
constante constante motores serie de cd. 


del campo es Ry = 147 Q, la resistencia del circuito de la armadura es Ra = 0.25 Q, y la constante 
de voltaje del motor es K, = 0.7032 V/A-rad/s. El voltaje del campo Vy = 220 V. La fricción vis- 
cosa, así como las pérdidas en vacío son despreciables. Se puede suponer que la corriente de la 
armadura es continua y libre de componentes ondulatorias. Determine (a) la fuerza contraelectro- 
motriz E,, (b) el voltaje requerido de la armadura V,, y (c) la corriente especificada de la arma- 
dura del motor. 
Solución Rf= 147 Q, Ra = 0.25 Q, K, = K,= 0.7032 V/A-rad/s, Vj = 220 V, Ta = Tp = 45 Num, 
Q = 1200 1/30 = 125.66 rad/s, e Ip = 220/147 = 1.497 A. | 

(a) De la ecuación (14-4), Ja = 45/(0.7032 x 1.497) = 42.75 A. De la ecuación (14-2), E, = 
0.7032 x 125.66 x 1.497 — 132.28 V. 


(b) De la ecuación (14-3), V, = 0.25 x 42.75 + 132.28 = 142.97 V. 
(c) Dado que 1 hp es igual a 746 W, Jespecificado = 15 x 746/220 = 50.87 A. 


-14-3 MODOS DE OPERACION 


En las aplicaciones de velocidad variable, un motor de cd puede operarse en uno o más modos: 
como motor, como freno regenerativo, como freno dinámico, como freno invirtiendo rotación y 
en cuatro cuadrantes. 


Como motor. Las disposiciones para el modo de operación como motor se muestran 
en la figura 14-7a. La fuerza contraelectromotriz E, es menor que el voltaje de alimentación Va. 
Tanto la corriente de la armadura como la del campo son positivas. El motor desarrolla un par 
motor para cumplir con la demanda de la carga. 


Frenado regenerativo. La disposición para el frenado regenerativo se muestra en la 
figura 14-7b. El motor actúa como un generador y desarrolla un voltaje inducido E,. E, debe ser 
mayor que el voltaje de alimentación V,. La corriente de la armadura es negativa, pero la corriente 
del campo es positiva. La energía cinética del motor es devuelta a la alimentación. Un motor serie 
es por lo general conectado en forma de generador autoexcitado. Para la autoexcitación, es nece- 
sario que la corriente del campo ayude al flujo residual. Esto se obtiene normalmente mediante la 
inversión de las terminales de la armadura o las terminales del campo. 


Frenado dinámico. Las disposiciones mostradas en la figura 14-7c son similares a las 


del frenado regenerativo, excepto porque el voltaje de alimentación V, es reemplazado por una re- 
sistencia de frenado Ro. La energía cinética del motor se disipa en Rp. 
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Ra 
L 
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la A Fy ir 


Vt 
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Motor con excitación independiente Motor serie 


(b) Frenado regenerativo 


la A Fi lr 
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Lr 
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+ 
A2 F2 A2 
Motor con excitación independiente Motor serie 


(d) Frenado invirtiendo rotación 


Figura 14-7 Modos de operación. 
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Frenado invirtiendo rotación. Las conexiones para el frenado invirtiendo rotación 
se muestran en la figura 14-7d. Las terminales de la armadura se invierten durante la operación. El 
voltaje de la alimentación V, y el voltaje inductivo E, actúan en la misma dirección. La corriente 
de la armadura se invierte, y produce por lo tanto un par motor de frenado. La corriente del campo 
es positiva. En cl caso dc un motor scric, deberán invertirse las terminales de la armadura o las del 
campo, pero no ambas. 


Cuatro cuadrantes. En la figura 14-8 se muestran las polaridades del voltaje de ali- 
mentación Va, de la fuerza contraelectromotriz E, y de la corriente de la armadura I; para un mo- 
tor de excitación independiente. Como motor hacia adelante (cuadrante I), Va, E, e Ia son todos 
positivos. También son positivos en este cuadrante el par motor y la velocidad. 

Durante el frenado directo o hacia adelante (cuadrante IT) el motor opera en dirección direc- 
ta y la fuerza contraelectromotriz inducida E, permanecerá positiva. Para que el par motor sea ne- 
gativo y se invierta.la dirección del flujo de energía, la corriente de la armadura deberá ser 
negativa. El voltaje de alimentación V4 debe conservarse inferior a Ez. 

Como motor en reversa (cuadrante III), Va, E, e Ja son todos negativos. En este cuadran- 
te también el par motor y la velocidad son negativos. Para conservar negativo el par motor y el 
flujo de energía de la fuente al motor, la fuerza contraelectromotriz E, debe satisfacer la condición 
IV > IE. Se puede invertir la polaridad de E, si se modifica la dirección de la corriente del cam- 
po o se invierten las terminales de la armadura. 

Durante el frenado en reversa (cuadrante IV), el motor gira en dirección inversa. Va y E, 
permanecen negativos. Para que el par motor sca positivo y la energía fluya del motor a la fuente, 
la corriente de la armadura debe ser positiva. La fuerza contraelectromotriz inducida Ez debe sa- 
tisfacer la condición IV4l < 1Egl. 


Velocidad 
la la 
+ Ra + Ra 
Va E Va " 
- E, - Es 
Va « Eg fe Va» Eg “y 
Frenado hacia adelante impulsión hacia adelante 


Par motor 


Frenado hacia atrás 


Figura 14-8 Condiciones para los cuatro cuadrantes. 
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14-4 PROPULSORES MONOFASICOS 


Si el circuito de la armadura de cd se conecta a la salida del rectificador monofásico controlado, 
se puede variar el voltaje de la armadura variando el ángulo de retraso del convertidor, O4. Los 
convertidores ca-cd de conmutación forzada también pueden ser utilizarse para mejorar el factor 
de potencia y reducir las armónicas. El arreglo del circuito básico para un motor de excitación in- 
dependiente alimentado por un convertidor monofásico aparece en la figura 14-9. En un ángulo 
pequeño de retraso, la corriente de la armadura puede resultar discontinua, y esto incrementaría 
las pérdidas en el motor. Por lo común, se conecta un inductor suavizador, Lm, en serie con el cir- 
cuito de la armadura, a fin de reducir la corriente de la componente ondulatoria a una magnitud 
aceptable. También al circuito del campo se le aplica un convertidor, a fin de controlar la corrien- 
te del campo, variando el ángulo de retraso, a,. Para la operación del motor en un modo específi- 
co, a menudo resulta necesario usar contactores para la inversión del circuito de la armadura, tal 
y como se muestra en la figura 14-10a, o del circuito del campo, como se muestra en la figura 
14-10b. A fin de evitar transitorios inductivos de voltaje, la inversión del campo de la armadura se 
lleva a cabo a una corriente de la armadura cero. El ángulo de retraso (o de disparo) por lo general 
se ajusta a fin de conseguir una corriente cero; además es común introducir un tiempo muerto de 2 
a 10 ms para asegurar que la corriente de la armadura se convierta en cero. Debido a la constante 
de tiempo del bobinado del campo relativamente grande, la inversión del campo toma un tiempo 
mayor. Se puede utilizar un convertidor de medio puente o de puente completo a fin de variar el 
voltaje del campo. Pero es preferible un convertidor completo. Debido a la capacidad de inversión 
de voltaje, un convertidor completo puede reducir la corriente del campo mucho más rápido que 
un semiconvertidor. Dependiendo del tipo de convertidor monofásico, los propulsores monofási- 
cos pueden subdividirse en: 


1. Propulsores de convertidor de media onda monofásicos 
2. Propulsores de semiconvertidor monofásico 

3. Propulsores de convertidor completo monofásico 

4. Propulsores de convertidor dual monofásico 


14-4.1 Propulsores de convertidor de media onda monofásico 


Un convertidor de media onda monofásico alimenta un motor de cd tal y como se muestra en la fi- 
gura 14-1a. La corriente de la armadura es normalmente discontinua a menos que en el circuito de 
la armadura se conecte un inductor muy grande. Tal y como se muestra en la figura 14-11b, en el 


Alimentación de 
ca monofásica 


Alimentación de 
ca monofásica 


Figura 14-9 Disposición básica del circuito de un propulsor de cd monofásico. 
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(a) Inversión de la armadura 
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Ra 
Lr + 
Rr Vi 
SW, 


(b) Inversión del campo 


Alimentación 
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Figura 14-10 Inversiones del campo y de la armadura mediante contactores. 


(a) Circuito 


Va 


0 h 
(b) Cuadrante (c) Formas de onda 


Figura 14-11 Propulsor con convertidor de media onda monofásico. 
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D 


caso del motor de cd con carga y en una propulsión en un cuadrante, será siempre necesario colo- 
car un diodo de marcha libre. Las aplicaciones de este propulsor quedan limitadas al nivel de po- 
tencia de kW. La figura 14-11c muestra las formas de onda en el caso de una carga altamente 
inductiva. El convertidor del circuito del campo puede ser un semiconvertidor. Un convertidor de 
media onda en el circuito del campo incrementaría las pérdidas magnéticas del motor, debido al 
alto contenido de componentes ondulatorias de la corriente de excitación. 

Con un convertidor de media onda monofásico en el circuito de la armadura, la ecuación 
(5-1) proporciona el voltaje promedio como 


Vin 
Va 9M *coso,) paraQ=a,=£ 7 (14-13) 


donde V, es el voltaje pico de la alimentación de ca. Con un semiconvertidor en el circuito del 
campo, la ecuación (5-5) da el voltaje promedio como 


V, 1 
Vy = ps (1 + cos af) para 0 S a; S 7 (14-14) 


14-4.2 Propulsores de semiconvertidor monofásico 


Un semiconvertidor monofásico alimenta el circuito de armadura, tal y como se muestra en la fi- 
gura 14-12a. Sc trata de un propulsor de un cuadrante, como se muestra en la figura 14-12b, y está 
limitado a aplicaciones hasta de 15 kW. El convertidor del circuito del campo puede ser un semi- 
convertidor. Las formas de onda de la corriente para una carga altamente inductiva se muestran en 
la figura 14-12c. 

Con un semiconvertidor monofásico en el circuito de la armadura, la ecuación (5-5) da el 
voltaje promedio como 


Y, = La (1 + cosa,  paad=a,=7 (14-15) 


(a) Circuito 


hà 


o Va 
(b) Cuadrante (c) Formas de onda 
Figura 14-12  Propulsor semiconvertidor monofásico. 
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Con un semiconvertidor en el circuito del campo, la ecuación (5-5) da el voltaje promedio como 
Vin 
Vp = 0 + cos ay) para 0 = ars 7 (14-16) 


14-4.3 Propulsores de convertidor completo monofásico 


El voltaje de la armadura se hace variar mediante un convertidor de onda completa monofásico, 
tal y como se muestra en la figura 14-13a. Se trata de una propulsión en dos cuadrantes, como se 
muestra en la figura 14-13b, y está limitado a aplicaciones hasta de 15 kW. El convertidor de la 
armadura da +V, o —V,, y permite la operación en el primer y el cuarto cuadrantes. Durante la re- 
generación para la inversión de la dirección del flujo de potencia, la fuerza contraelectromotriz del 
motor se puede revertir si se invierte la excitación del campo. El convertidor del circuito del cam- 
po puede ser un convertidor semicompleto, completo o incluso dual. La inversión de la armadura 
o del campo permite la operación en los cuadrantes segundo y tercero. Las formas de onda de la 
corriente en el caso de una carga altamente inductiva se muestran en la figura 14-13c para la ac- 
ción propulsora. En la figura 14-14 se muestra un propulsor de convertidor completo monofásico 
de 9.5-kW con 40-A, en el que la pila de potencia está en la parte trasera del tablero y las señales 
de control están organizadas mediante electrónica analógica. 

Con un convertidor de onda completa monofásico en el circuito de la armadura, la ecuación 
(5-21) da el voltaje promedio como 


y, = m ods Gane eee (14-17) 


Con un convertidor completo monofásico en el circuito del campo, la ecuación (5-21) da el volta- 
je como 


Vin 
EZ — cosas  paaü-ayzm (14-18) 


(a) Circuito 


Va 
(b) Cuadrante (c) Formas de onda 


Figura 14-13 Propulsor con convertidor monofásico completo. 
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Figura 14-14 Propulsor de onda 
completa monofásico basado en un cir- 
cuito analógico de 9.5 kW. (Reprodu- 
cido con permiso de Brush Electrical 
Machines Ltd., England.) 


14-4,4 Propulsores de convertidor dual monofásico l 


Dos convertidores de onda completa monofásicos están conectados como se muestra en la figura 
14-15. O el convertidor 1 opera para alimentar un voltaje positivo de armadura, V4, o el converti- 
dor 2 opera para alimentar un voltaje negativo de armadura, —Va. El convertidor 1 proporciona la 
Operación en el primer y cuarto cuadrantes y el convertidor 2 en el segundo y el tercero. Se trata 
de una propulsión en cuatro cuadrantes que permite cuatro modos de operación: potencia motora 
hacia adelante, frenado hacia adelante (regeneración), potencia motora hacia atrás, y frenado in- 
vertido (regeneración). Está limitado a aplicaciones hasta de 15-kW. El convertidor del campo 
puede ser del tipo de onda completa, un semiconvertidor, o un convertidor dual. 

Si el convertidor 1 opera con un ángulo de retraso de 01, la ecuación (5-31) da el voltaje de 
la armadura como 


Va = 2¥'m 


COS Oi paraQ<a,,5 7 (14-19) 


Si el convertidor 2 opera con un ángulo de retraso de 0x5, la ecuación (5-32) da el voltaje de la ar- 
madura como 


V, = ar COS à para 0 x ap X m (14-20) 


donde Qa? = TT — 01. Con un convertidor completo en el circuito del campo, la ecuación (5-21) da 
el voltaje como 


2V, 
Vyy- zm cosas parað sasa (14-21) 


Convertidor 1 Ay Convertidor 2 


Figura 14-15  Propulsor con convertidor monofásico dual. 


Sec. 14-4 Propulsores monofasicos 505 


e a a 


Ejemplo 14-2 


La velocidad de un motor de excitación independiente está controlada por un semiconvertidor 
monofásico como el de la figura 14-8a. La corriente del campo, que también está controlada por 
un semiconvertidor, se ajusta al valor máximo posible. El voltaje de alimentación en ca para los 
convertidores de la armadura y del campo, es monofásico, de 208 V 60 Hz. La resistencia de la 
armadura es Ra = 0.25 Q. La resistencia del campo es Ry = 147 Q y la constante del voltaje del 
motor es K, = 0.7032 V/A-rad/s. El par motor de la carga es Tz = 45 N-m a 1000 rpm. La fric- 
ción viscosa y las pérdidas de carga en vacío son despreciables. Las inductancias de los circuitos 
de la armadura y del campo son suficientes para hacer que las corrientes de la armadura y del 
campo sean continuas y libres de componentes ondulatorias. Determine (a) la corriente del cam- 
po Ig; (b) el ángulo de retraso del convertidor en el circuito de la armadura, 04; y (c) el factor de 
potencia de entrada PF del convertidor del circuito de la armadura. 
Solución V,= 208 V, Vm = V2 X 208 = 294.16 V, Ra = 0.25 Q, Ry = 147 Q, Ta = Ty = 45 Nun, 
K, = 0.7032 V/A-rad/s, y @ = 1000 1/30 = 104.72 rad/s. 

(a) De la ecuación (14-16), el voltaje (y la corriente) máximo del campo se obtiene a partir 
del ángulo de retraso af = Oy 


y, = Po 22416 _ 187.27 y 
f T T 
La corriente del campo es 
-Wr 182 
=R= g T LA 
(b) De la ecuación (14-4), 
pa Ha se = 50.23 A 


"Kd; 0.7032 x 1.274 
De la ecuación (14-2), 
E, = Kols = 0.7032 X 104.72 x 1.274 = 93.82 V 
De la ecuación (14-3), el voltaje de la armadura es 
V, = 93.82 + [,R, = 93.82 + 50.23 x 0.25 = 93,82 + 12.56 = 106.38 V 

De la ecuación (14-15), V, = 106.38 = (294.16/1) x (1 + cos 014) y esto proporciona el ángulo de 
retraso como Oa = 82.2°. 

(c) Si la corriente de la armadura es constante y libre de componentes ondulatorias, la po- 
tencia de salida es P; = Vala = 106.38 x 50.23 = 5343.5 W. Si se desprecian las pérdidas en el 


convertidor de la armadura, la potencia de la alimentación es Pg = Po = 5343.5 W. La corriente 
rms de entrada del convertidor de la armadura, tal y como se muestra en la figura 14-12, es 


i la (3. fr n do) = L (eer) 12 


La T 
180 — 82.2 
180 


y la especificación en volt-amperes de entrada, VI = Valsa = 208 x 37.03 = 7702.24. Suponiendo que 
la aportación de las armónicas es despreciable, el factor de potencia de entrada es, aproximadamente, 


= 50.23 ( y = 37.03 A 


O Pi 5343.5 — 
PF = Uy = 7702.24 ^ 0-694 (atrasado) 
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De la ecuación (5-14), 


_ V2 (1 + cos 82.25) 


PF = “Tala 822 = 0.694 (atrasado) 


Ejemplo 14-3 


La velocidad de un motor de cd con excitación independiente está controlada por un convertidor 
de onda completa monofásico como el de la figura 14-13a. El circuito del campo también está 
' controlado por un convertidor completo y la corriente del campo se ha ajustado al valor máximo 
posible. El voltaje de alimentación en ca a los convertidores de la armadura y del campo es mo- 
nofásico de 440-V 60-Hz. La resistencia de la armadura es R¿ = 0.25 Q, la resistencia del circuito 
del campo es Ry = 175 Q y la constante del voltaje del motor es K, = 1.4 V/A-rad/s. La corriente 
de la armadura correspondiente a la demanda de la carga es /; = 45 A. La fricción viscosa y las 
pérdidas por marcha en vacío son despreciables. Las inductancias de los circuitos de la armadura 
y del campo son suficientes para hacer que las corrientes de la armadura y del campo sean conti- 
nuas y libres de componentes ondulatorias. Si el ángulo de retraso del convertidor de la armadura 
es Oa = 60° y la corriente de la armadura es E, = 45 A, determine (a) el par motor desarrollado 
por el motor Tg, (b) la velocidad c y (c) el factor de potencia de entrada PF del propulsor. 
Solución V, = 440 V, Vm = V2 x 440 = 62225 V, Ra = 0.25 Q, Ry = 175 Q, Oa = 60°, y Ky = 
1.4 V/A-rad/s. 
(a) De la ecuación (14-18), el voltaje (y la corriente) máximo del campo se obtendría para 
un ángulo de retraso de ay = Oy 


2 x 622. 
yack i 225 _ 396.14 V 
T T 
La corriente del campo es 
V, 396.14 : 
=g gm = 226A 


De la ecuación (14-4), el par motor desarrollado es 
Ty = T, = Ky, = 1.4 X 226 x 45 = 1424 Nm 
De la ecuación (14-17), el voltaje de la armadura es 


iv, 2x 622.25 
T 


M Ez 605 60° = os 60° = 198.07 V 


La fuerza contraelectromotriz es 
E, = Va - I,R, = 198.07 — 45 x 0.25 = 186.82 V 


(b) De la ecuación (14-2), la velocidad es 


_ Ey _ 18682 _ 
w= Ki l4x226 ^ 59,05 rad/s o 564 rpm 


(c) Suponiendo convertidores sin pérdidas, la potencia total de entrada de la alimentación es 


P; = Vala + Vil; = 198.07 x 45 + 396.14 x 2.26 = 9808.4 W 


La corriente de entrada al convertidor de la armadura en el caso de una carga altamente inductiva 
aparece en la figura 14-9b y su valor rms es Isa = la = 45 A. El valor rms de la corriente de entra- 
da del convertidor del campo es [sf = I; = 2.26 A. La corriente efectiva rms de alimentación se 
puede determinar a partir de 


ls m Ma pc I4)? 
= (45? + 2.209)? = 45.06 A 
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y" x 


y la especificación de entrada en volt-amperes, VI = VJ, = 440 x 45.06 = 19,826.4. Desprecian- 
do las componentes ondulatorias, la potencia de entrada es aproximadamente 


P, 9808.4 


PF = 19354 


= 0.495 (atrasado) 


De la ecuación (5-27), 
242 


T 


) COS Oy = (22) cos 82.2? = 0.45 (atrasado) 


pr = ( 


Ejemplo 14-4 


Si la polaridad de la fuerza contraelectromotriz del motor del ejemplo 14-3 se invierte al cambiar 
la polaridad de la corriente del campo, determine (a) el ángulo de retraso del convertidor del cir- 
cuito de armadura, Qt, necesario para mantener constante la corriente de la armadura en el mis- 
mo valor /; = 45 A; y (b) la potencia retroalimentada a la alimentación debido al frenado 
regenerativo del motor. 

Solución (a) De la parte (b) del ejemplo 14-3, la fuerza contraelectromotriz en el momento de 
la inversión de polaridad es E, = 186.82 V y después de la inversión de polaridad es E, = 
—186.82 V. De la ecuación (14-3), 


Va = E, + LR, = ~186.82 + 45 x 0.25 = -175.57 V 
De la ecuación (14-17), 


2Vin x i 
Y, = a= COS Qa = z oe za cos a, = - 175,57 V 


y esto proporciona el ángulo de retraso del convertidor de la armadura como Oa = 116.319. 
(b) La potencia retroalimentadg a la alimentación, Pa = Vala = 175.57 x 45 = 7900.7 W. 


Nota. La velocidad y la fuerza contraelectromotriz del motor se reducen con el tiempo. Si 
se mantiene constante la corriente de la armadura en /, = 45 A durante la regeneración, también 
debe reducirse el ángulo de retraso del convertidor de la armadura. Esto requiere de un control en 
lazo cerrado para mantener constante la corriente de la armadura y ajustar en forma continua el 
ángulo de retraso. 


14-5 PROPULSORES TRIFASICOS 


El circuito de la armadura está conectado a la salida de un rectificador trifásico controlado o de un 
convertidor ca-cd trifásico de conmutación forzada. Los propulsores trifásicos se utilizan para 
aplicaciones de alta potencia hasta los niveles de potencia en megawatts. La frecuencia de la com- 
ponente ondulatoria del voltaje de la armadura es más alta que en el caso de los propulsores mo- 
nofásicos y requiere de menor inductancia para reducir la corriente de la componente ondulatoria 
de la armadura. La corriente de la armadura es en su mayor parte continua, y por lo tanto el rendi- 
miento del motor se compara con el de los propulsores monofásicos. Al igual que los propulsores 
monofásicos, los propulsores trifásicos también se pueden subdividir en: 


1. Propulsores de convertidor trifásico de media onda 
2. Propulsores de semiconvertidor trifásico 
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3. Propulsores de convertidor completo trifásico 
4, Propulsores de convertidor dual trifásico 


14-5.1 Propulsores de convertidor trifásico de media onda 


Un propulsor de motor de cd alimentado por un convertidor trifásico de media onda opera en un 
cuadrante y puede utilizarse en aplicaciones hasta el nivel de potencia de 40-kW. El converti- 
dor del campo puede ser un semiconvertidor monofásico o trifásico. Este propulsor no se utiliza nor- 
malmente cn las aplicaciones industriales, debido a que la alimentación de ca contiene componentes 
de cd. 

Con un convertidor trifasico de media onda en el circuito de la armadura, la ecuación (5-51) 
da el voltaje como 


V3 
Va = DI COS Qa paaUs<a, SET (14-22) 
donde Vm cs cl voltaje pico por fase de una alimentación de ca trifásica conectada en estrella. Con 
un semiconvertidor trifásico en el circuito del campo, la ecuación (5-54) da el voltaje como 


_3V3 Vin 
— 2r 


Ve (1 + cos ap) para 0 Sarn (14-23) 


14-5.2 Propulsores de semiconvertidor trifásico 


Un propulsor alimentado por un semiconvertidor trifásico es un propulsor de un cuadrante sin in- 
versión del campo, y está limitado a aplicaciones hasta de 115 kW. El convertidor del campo tam- 
bién debe ser un semiconvertidor monofásico o trifásico. 

Con un semiconvertidor trifásico en el circuito de la armadura, la ecuación (5-54) da el vol- 
taje de la armadura como 


Ves dd Vu (1+ cosa) paa0Sa,57 (14-24) 
Con un semiconvertidor trifásico en el circuito del campo, la ecuación (5-54) da el voltaje como 
“ex nm (+ cosa)  paa0sapsm - (14-25) 


14-5.3 Propulsores de convertidor trifásico completo 


Un propulsor de convertidor de onda completa trifásico es un propulsor en dos cuadrantes sin in- 
versión del campo, y está limitado a aplicaciones hasta de 1500 kW. Durante la regeneración para 
invertir la dirección del flujo de la potencia, se revierte la fuerza contraelectromotriz del motor 
al invertir la excitación del campo. El convertidor en el circuito del campo deberá ser un converti- 
dor completo mono o trifásico. En la figura 14-16 se muestra un propulsor de cd de convertidor 
completo trifásico basado en un microprocesador de 68 kW 170 A, en el que los paquetes de se- 
miconvertidores de potencia están en la parte trasera del tablero. 
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A $ XX ——— AT 


Figura 14-16 Convertidor completo 
trifásico basado en un microprocesador 
de 68 kW. (Reproducido con permiso 
de Brush Electrical Machines Ltd., En- 
gland.) 


Con un convertidor de onda completa trifásico en el circuito de armadura, la ecuación 
(5-57) da el voltaje como 


V, = —— cos Qa para 0 x oa, x 7 (14-26) 


Con un convertidor completo trifásico en el circuito del campo, la ecuación (5-57) da el voltaje 
como : 


V, = ui cos ay para0 <a;= Tr (14-27) 


14-5.4 Propulsores de convertidor trifásico dual 


Dos convertidores de onda completa trifásicos se conectan en una disposición similar a la de la fi- 
gura 14-15a. O el convertidor 1 opera para alimentar un voltaje de la armadura positivo, Va, o el 
convertidor 2 opera para alimentar un voltaje negativo de armadura, —V,. Se trata de un propulsor 
de cuatro cuadrantes y está limitado a aplicaciones hasta de 1500 kW. En forma similar a los pro- 
pulsores monofásicos, el convertidor del campo puede ser un convertidor de onda completa o un 
semiconvertidor. 

En la figura 14-17 se muestra un convertidor ca-cd de 12 pulsos para un motor de 360 kW 
que sirve para propulsar un molino de cemento. En este convertidor la electrónica de control está 
montada en la puerta del gabinete y los tableros de excitación de pulsos están montados en la 
parte frontal de las filas de tiristores. Los ventiladores de enfriamiento están montados en la parte 
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Figura 14-17 Convertidor ca-cd de 
12 pulsos de 360 kW para propulsores 
de cd. (Reproducido con permiso de 
Brush Electrical Machines Ltd., 
England.) 


superior de cada pila. Si el convertidor 1 opera con un ángulo de retraso de 0, la ecuación (5-57) 
da el voltaje promedio de la armadura del valor como 


23V3 V, 
T 


a — 


COS Ay) para 0 <= aa = 7 (14-28) 


Si el convertidor 2 opera con un ángulo de retraso 055, la ecuación (5-57) da el voltaje promedio 
de la armadura como 
5 v, 
V, = 3Y3 Yo cosa paad0 San Er (14-29) 


Con un convertidor completo trifásico en el circuito del campo, la ecuación (3-57) da el voltaje 
promedio como 


V; = =>" cosa;  paraüc op m (14-30) 


Ejemplo 14-5 


La velocidad de un motor de cd de excitación independiente de 20-hp, 300-V, 1800 rpm está 
controlado por una excitación de convertidor completo trifásico. La corriente del campo también 
está controlada por un convertidor completo trifásico y está ajustada al valor máximo posible. La 
entrada de ca es una alimentación trifásica de 208-V 60-Hz conectada en estrella. La resistencia 
de la armadura es Ra = 0,25 Q, la resistencia del campo es Ry = 245 Q y la constante de voltaje 
del motor es K, = 1.2 V/A-rad/s. Las corrientes de la armadura y del campo se pueden suponer 
continuas y libres de componente ondulatoria. La fricción viscosa es despreciable. Determine (a) 
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schist AA TT — —— — 


el ángulo de retraso del convertidor de armadura, Og, si el motor suministra la potencia especifi- 
cada a la velocidad especificada; (b) la velocidad sin carga si los ángulos de retraso son los mis- 
mos que en la parte (a) y la corriente de la armadura sin carga es 10% del valor especificado; y 
(c) la regulación de la velocidad. 

Solución R,=0.25 Q, Ry = 245 Q, K, = 1.2 V/A-rad/s, V, = 208 V y œ = 1800 2/30 = 188.5 
rad/s. El voltaje de fase es V, = V¿A3 = 208/43 = 120 V y Vm = 120 x V2 = 169.7 V. Dado que 1 
hp es igual a 746 W, la corriente especificada de la armadura es {rateg = 20 x 746/300 = 49.73 A; 
y para la corriente del campo máxima posible, œp = 0. A partir de la ecuación (14-27), 


169,7 


Vp = 3V3 x == = 2807 V 
_ Vp _ 280.7 _ 
I= Re as = 1.146 A 
(a) La = Iia = 49.73 A y 


E, = Kylfw = 1.2 X 1.146 x 188.5 = 259.2 V 


V, = 259.2 + I,R, = 259.2 + 49.73 x 0.25 = 271.63 V 
De la ecuación (14-26), 


Va = 271.63 = min COS Qa = Staa COS Qa 


y esto nos proporciona el ángulo de retraso como Oa = 14.59°. 
(b) la = 10% de 49.73 = 4.973 A y 
E; = Va ~ Ral, = 271.63 — 0.25 x 4.973 = 270.39 V 


De la ecuación (14-2), la velocidad sin carga es 


_ Ey | 27039 _ 30 | 
w = Ed T2 x 1.146 ^ 196.62 rad/s o 196.62 x z= 1877.58 rpm. 


(c) La regulación de la velocidad se define corno 


velocidad sin carga — velocidad a plena carga _ 1877.58 - 1800 


7 = = 0.043, es decir, 4.3% 
velocidad a plena carga 1800 


Ejemplo 14-6 


512 


La velocidad de un motor de cd de excitación independiente de 20-hp, 300-V, 900 rpm está con- 
trolada por un convertidor completo trifásico. El circuito del campo también está controlado por un 
convertidor completo trifásico. La entrada en ca a los convertidores de la armadura y del campo es 
trifásica conectada en estrella de 208-V, 60-Hz. La resistencia de la armadura es R, = 0.25 Q, la 
resistencia del circuito del campo es Rs = 145 Q y la constante de voltaje del motor es K, = 1.2 
V/A-rad/s. Se pueden considerar despreciables la fricción viscosa y las pérdidas sin carga. Las co- 
rrientes de la armadura y del campo son continuas y libres de componentes ondulatorias. (a) Si se 
opera el convertidor libre a la corriente máxima del campo y el par de fuerzas desarrollado es Tz = 
116 N-m a 900 rpm, determine el ángulo de retraso del convertidor de la armadura, a. (b) Si el 
convertidor de circuito del campo está ajustado a la corriente del campo máxima, el par motor de- 
sarrollado es Tz = 116 N-m, y el ángulo de retraso en el convertidor de la armadura es 0, = 0, de- 
termine la velocidad del motor. (c) Para la misma demanda de carga que en la parte (b), determine 
el ángulo de retraso del convertidor del campo si la velocidad debe incrementarse hasta 1800 rpm. 
Solución R,2 0.25 Q, Ry = 145 Q, K, = 1.2 V/A-rad/s y Vz, = 208 V. El voltaje de fase es V, = 
2083 = 120 V y Vin = V2 x 120 = 169.7 V. 
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(a) Tg = 116 Num y @ = 900 1/30 = 94.25 rad/s. Para la corriente del campo máxima, a, = 
0. De la ecuacién (14-27), 


ae a 169.7 80.7 V 
i Se = 1.936 A 
De la ecuación (14-4), 
aot CA 


E, = K,lyo = 1.2 X 1.936 x 94.25 = 218.96 V 
V, = E, + I,R, = 218.96 49,93 x 0.25 = 231.44 V 
De la ecuación (14-26), 


ns e XI EL 
mT 
que nos da el ángulo de retraso Qa = 34,46°. 
(b):0ta= 0 y 
y, = ae 2200 


E, = 280.7 — 49:93. x 0:25 = 268.22 V 
y la velocidad 


w= Er = AE = 115.45 radis o 1102.5 rpm 
(c) œ = 1800 1/30 = 188.5 rad/s 
E, = 268.22 V = 1.2 x 1885xIp o Ij = 1.186 A 
Vp = 1.186 x 145 = 171.97 V 
De la ecuación (14-27), 
V; = 171.97 = Le COS a 


que nos da el ángulo de retraso del valor ay = 52.2°. 


14-6 PROPULSORES DE PULSADOR 


Los propulsores de pulsador se utilizan ampliamente en todo el mundo en las aplicaciones de trac- 
ción. Un pulsador de cd se conecta entre una fuente de cd de voltaje fijo y un motor de cd a fin de 
variar el voltaje de la armadura. Además de controlar el voltaje de la armadura, el pulsador de cd 
puede proporcionar un frenado regenerativo de los motores y puede devolver energía de retorno a 
la alimentación. Esta característica de ahorro de energía es en particular atractiva para los sistemas 
de transporte que tienen paradas frecuentes como el sistema de transito masivo rápido (MRT). Los 
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propulsores de pulsador también se utilizan en los vehiculos eléctricos de bateria (BEV). Un mo- 
tor de cd se puede operar en uno de los cuatro cuadrantes al controlar los voltajes (o sus corrien- 
tes) de la armadura y/o del campo. A fin de poder operar el motor en el cuadrante deseado, a 
menudo se requiere invertir las terminales de la armadura o del campo. 

Si la alimentación no es receptiva durante el frenado regenerativo, el voltaje de línea au- 
menta y dicho frenado no es posible. En este caso, es necesaria una forma alterna de frenado, co- 
mo el frenado reostático. Los modos posibles de control de un propulsor pulsador de cd son: 


1. Control de la potencia (o de la aceleración) 

2. Control de freno regenerativo 

3. Control de freno reostático 

4. Control combinado de freno regenerativo y reostático 


14-6.1 Principio de control de potencia 


El pulsador se utiliza para controlar el voltaje de la armadura de un motor de cd. En la figura 
14-18a se muestra la disposición del circuito de un motor de excitación independiente de cd ali- 
mentado por pulsador. El interruptor de pulsador puede ser un transistor o un pulsador tiristor de 
conmutación forzada, tal y como se analizó en la sección 9-8. Esta es una propulsión en un cua- 
drante, como se ve en la figura 14-18b. Las formas de onda correspondientes al voltaje de la ar- 
madura, la corriente de la carga y la corriente de entrada aparecen en la figura 14-18c, suponiendo 
una carga altamente inductiva. 
El voltaje promedio de la armadura es 


Va = KV, (14-31) 
donde k es el ciclo de trabajo del pulsador. La potencia proporcionada al motor es 
Po s Vala = KVL, (14-32) 


Va 


(a) Circuito 


Ya 


0 la 


(b) Cuadrante (c) Formas de onda 


Figura 14-18 Potencia en propulsor de cd alimentado por pulsador en el control. 
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donde /, es la corriente promedio de la armadura del motor y está libre de componentes armóni- 
cas. Suponiendo un pulsador libre de pérdidas, la potencia de entrada es P; = Po = kVs/s. El valor 
promedio de la corriente de entrada es 


I = kla (14-33) 
La resistencia equivalente de entrada del propulsor de pulsador vista desde la fuente es 
V Mel 
Re = E X (14-34) 


Mediante la variación del ciclo de trabajo, k, se puede controlar el flujo de energía al motor (y su 
velocidad). Para el caso de una inductancia fija de circuito de armadura, puede aplicarse la ecua- 
ción (9-19) a fin de determinar la corriente de la uae ondulatoria pico a pico máxima como 


Alma = z R, anh (14-35) 


Ju. 
donde Rm y Lm son las resistencias totales del circuito de la armadura y su inductancia, respectiva- 
mente. En el caso del inductor de excitación independiente, Rm = Ra + cualquier resistencia en se- 
rie, y Lm = La + cualquier inductancia en serie. En el caso del motor serie, Lm = Ra + Ry + 
cualquier resistencia en serie, y Lm = La + Lr + cualquier inductancia en serie. 


Ejemplo 14-7 


Un motor de excitación independiente de cd es alimentado por un pulsador de cd, tal y como se 
muestra en la figura 14-182, a partir de una fuente de cd de 600 V. La resistencia de la armadura 
es R4 = 0.05 Q. La constante de la fuerza contraelectromotriz del motor es K, = 1.527 V/A-rad/s. 
La corriente promedio de la armadura es /, = 250 A. La corriente del campo es /; = 2.5 A. La co- 
rriente de la armadura es continua y tiene una componente ondulatoria despreciable. Si el ciclo 
de trabajo del pulsador es 60%, determine (a) la potencia de entrada a partir de la fuente, (b) la 
resistencia de entrada equivalente del propulsor de pulsador, (c) la velocidad del motor y (d) el 
par motor desarrollado. 

Solución V, = 600 V, I; = 250 A, y k = 0.6. La resistencia total del circuito de la armadura es 
Rm = Ra =0.05 Q. 

(a) De la ecuación (14-32), 
P; = kVsl, = 0.6 x 600 x 250 = 90 kW 


(b) De la ecuación (14-34), Reg = 600/(250 x 0.6) = 4 Q. 
(c) De la ecuación (14-31), Vz = 0.6 x 600 = 360 V. La fuerza contraelectromotriz es 
E, = V, — Rmlm = 360 — 0.05 x 250 = 347.5 V 
De la ecuación (14-2), la velocidad del motor es 


347.5 


97153x25. 


= 91.03 rad/s o 91.03 x 2 = 869.3 rpm 


(d) De la ecuación (14-4), 
Tg = 1.527 x 250 x 2.5 = 954.38 N-m 


14-6.2 Principio de control de freno regenerativo 


En el frenado regenerativo, el motor actúa como generador y la energía cinética del motor y de la 
carga es devuelta a la alimentación. El principio de la transferencia de energía de una fuente de cd 
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a otra de un voltaje más alto se analizó en la sección 9-5, y puede ser de aplicación en el frenado 
regenerativo de los motores de cd. 

La aplicación de los pulsadores de cd en el frenado regenerativo puede explicarse mediante 
la figura 14-19a. Es necesario volver a acomodar el interruptor del modo de potencia para el fre- 
nado regenerativo. Supongamos que la armadura de un motor de excitación independiente gira de- 

-bido a la inercia del motor (y de la carga); en el caso de un sistema de transporte, la energía 
cinética del vehículo o del tren hará girar el eje de la armadura. Luego, si se activa el transistor, la 
corriente de la armadura se elevará debido a la presencia de un corto circuito en las terminales del 
motor. Si el pulsador está desactivado, el diodo Dm estará activo y la energía almacenada en las 
inductancias del circuito de la armadura será transferida a la alimentación, siempre y cuando la 
alimentación sea receptiva. Se trata de una propulsión en un cuadrante y opera en el segundo cua- 
drante, tal y como se ve en la figura 14-19b. En la figura 14-19c se muestran las formas de onda 
del voltaje y de la corriente, suponiendo que la corriente de la armadura es continua y libre de 
componentes ondulatorias. 

El voltaje promedio a través del pulsador es 


Va = (1 — KV, (14-36) 


Si/, es la corriente promedio de la armadura, entonces la potencia regenerada puede determinarse 
a partir de 


P= LV, -k (14-37) 
El voltaje generado por el motor que actúa como generador es 
E, = Kilo 
RP d (14-38) 


= Vat Ry, > a ~ k)V, ud R mla 


donde Ky es la constante de la máquina y @ es la velocidad de la misma en rad/s. Por lo tanto, la 
resistencia equivalente de la carga del motor que actúa como generador es 


E, 
La 


Req = = E (1-0+Ra (14-39) 


(a) Circuito 

Ve 

9" kT T 
(b) Cuadrante (c) Forma de onda 


Figura 14-19 Frenado regenerativo de motores de cd con excitación independiente. 
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Si se modifica el ciclo de trabajo, k, se puede variar la resistencia equivalente de la carga vista por 
el motor desde Rm hasta (V /I; + Rm) y la potencia regenerativa se puede controlar. 

De la ecuación (9-27), las condiciones para las potenciales y polaridades permisibles de am- 
bos voltajes son 


0x (Ey — Ryl;) S Vs (14-40) 
lo que da la velocidad mínima del frenado del motor como 
Eg = KyOmtlt = Rmla 


es decir, 


| len] 


Rm 
Omin = K (14-41) 


y 0 2 Omin. La velocidad máxima de frenado de un motor en serie puede determinarse a partir de 
la ecuación (14-40): 

KyOmáxlf - Rida = Vs 
es decir, 


V; Rm la 
@mix — Kol; K, ly (14-42) 


y os Omáx: 

El frenado regenerativo sólo es eficaz si la velocidad del motor está entre estos dos límites 
de velocidad (es decir, (mín < © < Og). A cualquier velocidad menor de Omin, será necesario al- 
gún dispositivo de frenado alterno. 

Aunque tradicionalmente los motores serie de cd se utilizan para las aplicaciones de trac- 
ción, debido a su alto par motor de arranque, un generador excitado en serie es inestable cuando 
funciona en una alimentación de voltaje fijo. Por lo tanto, para operar sobre la alimentación de la 
tracción, se requiere de un control de la excitación independiente, esta organización de motor se- 
rie es, por lo común, sensible a las fluctuaciones del voltaje de la alimentación y es necesaria una 
rápida respuesta dinámica para proporcionar un control de frenado adecuado. La aplicación de un 
pulsador de cd permite el frenado regenerativo de los motores serie de cd debido a su rápida res- 
puesta dinámica. 

Un motor de cd de excitación independiente es estable en el frenado regenerativo. Se pue- 
den controlar tanto la armadura como el campo en forma independiente para proporcionar el par 
motor requerido durante el arranque. Tanto los motores de cd serie alimentados por pulsador co- 
mo los de excitación independiente son adecuados para las aplicaciones de tracción. 


Ejemplo 14-8 


Un pulsador de cd se utiliza en el frenado regenerativo de un motor serie de cd similar al mostra- 
do en la figura 14-19a. El voltaje de cd de alimentación es 600 V. La resistencia de la armadura 
es Ra = 0.02 Q y la resistencia del campo es Ry = 0.03 Q. La constante de la fuerza contraelectro- 
motriz es K, = 15.27 mV/A-rad/s. La corriente promedio de la armadura se conserva constante 
en J, = 250 A. La corriente de la armadura es continua y contiene una componente ondulatoria 
despreciable. Si el ciclo de trabajo del pulsador es 60%, determine (a) el voltaje promedio a tra- 
vés del pulsador, Ven; (b) la potencia regenerada hacia la alimentación de cd, P; (c) la resistencia 
equivalente de la carga del motor que actúa como un generador, Reg; (d) la velocidad de frenado 
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mínima permisible, Omin; (e) la velocidad de frenado máxima permisible, ®max; y (f) la velocidad 
del motor. 
Solución | V, = 600 V, I; = 250 A, K, = 0.01527 V/A-rad/s, k = 0.6. Para un motor en serie Rm = 
Ra + Ry = 0.02 + 0.03 = 0.05 Q. 

(a) De la ecuación (14-36), Vo, = (1 — 0.6) x 600 = 240 V. 

(b) De la ecuación (14-37), P, = 250 x 600 x (1 — 0.6) = 60 kW. 

(c) De la ecuación (14-39), Req = (600/250)(1 — 0.6) + 0.05 = 1.01 Q. 

(d) De la ecuación (14-41), la velocidad de frenado mínima permisible, 


0.05 30 
Omin = 5.01527. — 3,274 rad/s o 3.274 x 2 31.26 rpm 


(e) De la ecuación (14-42), la velocidad de frenado máxima permisible, 


m" 600 , 0.05 
Omár = 9701527 x 250 * 0.01527 


(f) De la ecuación (14-38), E, = 240 + 0.05 x 250 = 252.5 V y la velocidad del motor, 


" 252.5 
~ 0.01527 x 250 


= 160.445 rad/s o 1532.14 rpm 


w = 66.14 rad/s o 631.6 rpm 

Nota. La velocidad del motor se reduce con el tiempo. Para mantener la corriente de la ar- 
madura al mismo nivel, debe ajustarse la resistencia efectiva de la carga del generador en serie va- 
riando el ciclo de trabajo del pulsador. 


14-6.3 Principio de control de freno reostatico 


En el frenado reostático, la energía se disipa en un reóstato lo que puede ser una característica no 
deseable. En los sistemas de tránsito masivo rápido (MRT), la energía puede utilizarse para la ca- 
lefacción de los trenes. El frenado reostático también se conoce como frenado dinámico. En la fi- 
gura 14-20a se muestra una disposición para el frenado reostático de un motor de cd de excitación 
independiente. Se trata de una propulsión en un cuadrante que opera en el segundo cuadrante, co- 
mo se puede ver en la figura 14-20b. La figura 14-20c muestra las formas de onda para la corrien- 
te y para el voltaje, suponiendo*que la corriente de la armadura es continua y libre de componente 
ondulatoria. 
La corriente promedio de la resistencia de frenado, 


l, = 11 — k) (14-43) 
y el voltaje promedio a través de la resistencia de frenado 
V, = RJ — k) (14-44) 
La resistencia equivalente de la carga del generador, 
Ra = FE = Ry -K + Rn (14-45) 
La potencia disipada en la resistencia, Ry, es 
P, = ÉR — K) (14-46) 


Si se controla el ciclo de trabajo k, se puede variar la resistencia eficaz de la carga desde R,, hasta 
Rm + Ry; y se puede controlar la potencia de frenado. La resistencia de frenado R, determina la es- 
pecificación de voltaje máximo del pulsador. 
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Ry ip 
Po 
+ 
e, | G) 
(a) Circuito 
Va 
$77 
(b) Cuadrante (c) Formas de onda 


Figura 14-20  Frenado reostático de motores de cd con excitación independiente. 


Ejemplo 14-9 


Un pulsador de cd se utiliza en el frenado reostático de un motor de cd de excitación indepen- 
diente tal y como se muestra en la figura 14-20a. La resistencia de la armadura es R, = 0.05 ©. 
La resistencia de frenado, Ry = 5 Q. La constante de fuerza contraelectromotriz es Ky = 1.527 
V/A-rad/s. La corriente promedio de la armadura se mantentiene constante en I, = 150 A. La co- 
rriente de la armadura es continua y tiene una componente ondulatoria despreciable. La corriente 
del campo es [f = 0.5 A. Si el ciclo de trabajo del pulsador es 40%, determine (a) el voltaje pro- 
medio a través del pulsador, Von; (b) la potencia disipada en la resistencia de frenado, Py; (c) la 
resistencia equivalente de la carga del motor que actúa como un generador, Req; (d) la velocidad 
del motor; y (e) el voltaje pico del pulsador Vp. 
Solución /¿=150 A, K, = 1.527 V/A-rad/s, k = 0.4 y Rm = Ra = 0.05 Q. 

(a) De la ecuación (14-44), Von = Vp = Sx 50 x (1 — 0.4) = 450 V. 

(b) De la ecuación (14-46), P, = 150 x 150 x 5 x (1 — 0.4) = 67.5 kW. 

(c) De la ecuación (14-45), Reg = 5 x (1 — 0.4) + 0.05 = 3.05 W. 

(d) La fuerza electromotriz generada E, = 450 + 0.05 x 150 = 457.5 V y la velocidad de 
frenado, 

Eg 457.5 


= E DAS 4 
w KL 33x15 199.74 rad/s o 1907.4 rpm 


(e) el voltaje pico del pulsador es Vp = aR, = 150 x 5 = 750 V. 


14-6.4 Principio de control combinado de freno regenerativo y reostático 


El frenado regenerativo es un frenado eficiente desde el punto de vista energético. Por otra parte, 
en el frenado reostático, la energía se disipa en forma de calor. Si la alimentación es parcialmente 
receptiva, que es por lo general el caso en los sistemas de tracción reales, un control combinado 
de freno regenerativo reostático es el más eficiente desde el punto de vista de la energía. En la fi- 
gura 14-21 se muestra una disposición en la cual el frenado reostático se combina con el frenado 
regenerativo. 


Sec. 14-6 Propulsores de pulsador 519 


it 


Figura 14-21 Frenado regenerativo y 
reostático combinado. 


Durante los frenados regenerativos, el voltaje de línea se detecta continuamente. Si éste ex- 
cede un cierto valor preestablecido, normalmente 2046 por arriba del voltaje de línea, se elimina el 
frenado regenerativo y se aplica el frenado reostático. Permite una transferencia casi instantánea 
de frenado regenerativo a reostático si la linea se hace no receptiva, aun sólo por un momento. En 
cada uno de los ciclos, el circuito lógico determina la receptividad de la alimentación. Si no es re- 
ceptivo, el tiristor Tr es “activado” para desviar la corriente del motor hacia la resistencia Ry. El 
tiristor Tr es auto conmutado al activarse el transistor Q; en el siguiente ciclo. 


14-6.5 Propulsores de pulsador de dos y cuatro cuadrantes 


Durante el control de la potencia, un propulsor alimentado por pulsador opera en el primer cua- 
drante, donde el voltaje y la corriente de la armadura son positivos tal y como se muestra en la 
figura 14-18b. En el frenado regenerativo, el propulsor de pulsador opera en el segundo cuadrante, 
donde el voltaje de la armadura es positivo y la corriente de la armadura es negativa, como se 
muestra en la figura 14-19b. La operación en dos cuadrantes, tal y como se muestra en la figura 
14-22a es necesaria para conseguir el control de la potencia y del frenado regenerativo. La dis- 
posición del circuito de una propulsión transistorizada en dos cuadrantes se muestra en la figura 
14-22b. 


Control de la potencia. El transistor Q1 y el diodo D2 operan. Cuando Qi está activo, 
el voltaje de alimentación V; está conectado a las terminales del motor. Cuando Q está desactiva- 
do, la corriente de la armadura que fluye a través del diodo de marcha libre D» se reduce. 


(a) Cuadrante (b) Circuito 


Figura 14-22  Propulsor con pulsador en dos cuadrantes transistorizado. 
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Control regenerativo. El transistor Q2 y el diodo D, operan. Cuando Q es activado, 
el motor actúa como un generador y la corriente de la armadura se eleva. Cuando Q» es desactiva- 
do, el motor, que actúa como generador, devuelve la energía a la alimentación a través del diodo 
regenerativo Dı. En aplicaciones industriales, es necesaria la operación en cuatro cuadrantes, tal y 
como se muestra en la figura 14-23a, En la figura 14-23b se muestra una propulsión transistoriza- 
da en cuatro cuadrantes. 


Control directo de la potencia. Los transistores Qi y Q2 operan. Los transistores Q3 
y Q están desactivados. Cuando Q1 y Q» son activados simultáneamente, el voltaje de alimenta- 
ción aparece a través de las terminales del motor, y la corriente de la armadura se eleva. Cuando 
Qı es desactivado y Qz sigue activo, la corriente de la armadura se abate a través de O, y D4. Al- 
ternativamente, se puede desactivar tanto Q; como Qo, en tanto que la corriente de la armadura es 
obligada a abatirse a través de D3 y Da. 


Regeneración directa. Los transistores Q1, Q» y Q3 están inactivos. Cuando se activa 
el transistor Q4, la corriente de la armadura, que se eleva, fluye a través de Q4 y D2. Cuando se de- 
sactiva Qa, el motor, que actúa como generador, devuelve la energía a la alimentación a través de 
Di y D2. 


Control de potencia inversa. Los transistores Q4 y Q4 operan. Los transistores Q; y 
Q» están inactivos. Cuando se operan juntos Qs y Qa, la corriente de la armadura se eleva y fluye 
en la dirección inversa. Cuando Qs es desactivado y Q4 activado, la corriente de la armadura se 
abate a través de Q4 y D». En forma alterna, se pueden desactivar simultáneamente Qs y Q4, en 
tanto que se obliga a la corriente de la armadura a abatirse a través de D1 y D2. 


Regeneración inversa. Los transistores Q1, Qs y Q4 están inactivos. Cuando se activa 
Qh, la corriente de la armadura se eleva a través de Q2 y D4. Cuando Q» es desactivado, la corrien- 
te de la armadura se abate y el motor devuelve energía a la alimentación a través de D3 y Da. 


+y, 


(a) Cuadrante (b) Circuito 


Figura 14-23 Propulsor con pulsador en cuatro cuadrantes transistorizado. 
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14-6.6 Pulsadores multifase 


Si dos o más pulsadores operan en paralelo y estan desplazados en fase uno del otro por n/u, tal y 
como se muestra en la figura 14-24a, la amplitud de las componentes ondulatorias de la corriente 
de carga se reducen y su frecuencia aumenta. Como resultado, se reducen las corrientes armónicas 
generadas por el pulsador en la alimentación. Los tamaños del filtro de entrada también serán más 
pequeños. La operación en multifase permite la reducción de inductores suavizadores, que nor- 
malmente están conectados en el circuito de la armadura de los motores de cd. Se utilizan inducto- 
res por separado en cada fase para la compartición de la corriente. En la figura 14-24b se 
muestran las formas de onda de las corrientes para un número u de pulsadores. 

Para un número u de pulsadores en operación en multifase, puede probarse que la ecuación 
(9-19) se satisface cuando k = 1/2u y la corriente pico a pico máxima de la componente ondulato- 
ría de la carga se convierte en 


V. Rm - 
Al máx L—— tanh —— (14 47) 


(a) Circuito 


(b) Formas de onda 


Figura 14-24  Pulsadores multifase. 
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donde Lm y Rm son las inductancias y resistencias totales de la armadura, respectivamente. Para 
AufLm >> Rm, la corriente pico a pico máxima de la componente ondulatoria de la carga se puede 
aproximar a 
Vs 
4ufL,, 
Si se utiliza un filtro de entrada tipo LC, se puede aplicar la ccuación (9-124) para encontrar la 
componente armónica rms de orden n generada por el pulsador en la alimentación. 
1 
12 Ius 
1 + QnrufY L,C. 


T EE (nuflfy ^ 


Almax = (14-48) 


Los = 


(14-49) 


donde [y es el valor rms de la componente armónica de orden n de la corriente del pulsador, 
misma que resulta similar a la ecuación (9-10), y fol= 1/2 nV(L-C.)] es la frecuencia resonante 
del filtro de entrada. Si (nuf/fo) >> 1, la corriente armónica de orden n en la alimentación se 
convierte en 


In = In (E) (14-50) 
AU 

Las operaciones en multifase son ventajosas para los propulsores de motores grandes, en cs- 
pecial si las necesidades de corriente de la carga son grandes. Sin embargo, si consideramos la 
complejidad adicional involucrada al aumentar el número de pulsadores, no existe mucha reduc- 
ción de las armónicas generadas por el pulsador en la línea de alimentación si se utilizan más de 
dos pulsadores [7]. En la práctica, tanto la magnitud como la frecuencia de las corrientes de línea 
son factores de importancia para determinar el nivel de interferencias hacia los circuitos de señali- 
zación. En muchos sistemas de tránsito rápido, las líneas de potencia y de señalización están muy 
próximas; en sistemas de tres líneas, incluso comparten una línea. Los circuitos de señalización 
son sensibles a las frecuencias particulares y la reducción en la magnitud de las armónicas al utili- 
zar una operación multifase de pulsadores puede generar frecuencias dentro de la banda sensible; 
esto puede generar más problemas de los que resuelve. 


Ejemplo 14-10 


Dos pulsadores que controlan un motor de cd de excitación independiente están desfazados en su 
operación en 7/2. El voltaje de alimentación al propulsor de pulsador V, = 220 V, la resistencia 
total del circuito de la armadura R,, = 4 Q, la inductancia total del circuito de la armadura Lm = 
15 mH, y la frecuencia de cada pulsador, f = 350 Hz. Calcule la corriente máxima pico a pico de 
la componente ondulatoria de la carga. 

Solución La frecuencia de pulsación efectiva es f, = 2 x 350 = 700 Hz, Rm = 4 Q, Lm = 15 mH, 
u=2 y V, = 220 V. 4ufLm = 4 x 2 x 350 x 15 x 10? = 42, Dado que 42 > > 4, se puede utilizar 
la ecuación aproximada (14-48) y esto da la corriente máxima pico a pico de la componente on- 
dulatoria de la carga, Al máx = 220/42 = 5.24 A. 


Ejemplo 14-11 


Un motor de cd de excitación independiente está controlado por dos pulsadores multifase. La co- 
rriente promedio de la armadura /; = 100 A. Se utiliza un filtro sencillo de entrada tipo LC con 
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L, = 0.3 mH y C, = 4500 uF. Cada pulsador opera a una frecuencia f = 350 Hz. Determine la 
componente fundamental en valor rms de la corriente armónica generada por el pulsador en la 
alimentación. 

Solución 1, = 100 A, u = 2, Le = 0.3 mH, C, = 4500 pF y fo = 12nNL,C,) = 136.98 Hz. La fre- 
cuencia eficaz del pulsador es fe = 2 x 350 = 700 Hz. De los resultados del ejemplo 9-13, el valor 
rms de la componente fundamental de la corriente del pulsador es /14 = 45.02 A. De la ecuación 
(14-49), la componente fundamental de la corriente armónica generada por el pulsador es 


45.02 


ls = TY Q X 380713698)! 


1.66 A 


14-7 CONTROL EN LAZO CERRADO DE LOS PROPULSORES DE CD 


La velocidad de los motores de cd cambia con el par motor de la carga. A fin de mantener una ve- 
locidad constante, debe variarse continuamente el voltaje de la armadura (y/o del campo) modifi- 
cándose el ángulo de retraso de los convertidores ca-cd o el ciclo de trabajo de los pulsadores de 
cd. En los sistemas propulsores reales es necesario operar el propulsor a un par motor constante 
con una potencia constante; además, se requiere de aceleración y desaceleración controlada. La 
mayor parte de los propulsores industriales operan con sistemas de retroalimentación de lazo ce- 
rrado. Un sistema de control de lazo cerrado tiene las ventajas de una precisión mejorada, una res- 
puesta dinámica rápida, así como una atenuación de los efectos producidos por disturbios en la 
carga y no linearidad en el sistema. 

El diagrama de bloques de un propulsor de cd de excitación independiente alimentado por 
un convertidor en lazo cerrado aparece en la figura 14-25. Si la velocidad del motor disminuye de- 
bido a la aplicación de un par motor adicional en la carga, aumenta el error de velocidad V,. El 
controlador de velocidad contesta con una señal incrementada del control V;, modifica el ángulo 
de retraso o el ciclo de trabajo del convertidor e incrementa el voltaje de la armadura del motor. 
Un aumento en la armadura del motor desarrolla más par de torsión o par motor a fin de restaurar 
la velocidad al valor original. La propulsión por lo general pasa a través de un período transitorio 
hasta que el par motor desarrollado iguala al par motor de la carga. 


14-7.1 Función de transferencia en lazo abierto 


Las características en régimen permanente de los propulsores de cd, que se han analizado en las 
secciones anteriores, son de importancia primordial en la selección de propulsiones de cd, y no 


Controlador 
de velocidad 
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Detección de 
velocidad 


Figura 14-25 Diagrama de bloques de un propulsor de motor de cd alimentado por un 
convertidor en lazo cerrado. 
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Figura 14-26 Propulsor de un motor de cd con excitación independiente alimentado 
por convertidor. 


son suficientes cuando la propulsión está en control de lazo cerrado. El conocimiento del compor- 
tamiento dinámico, que se expresa normalmente en la forma de una función de transferencia, tam- 
bién resulta importante. 

La disposición de un circuito de un propulsor de motor de cd de excitación independiente 
alimentado por un convertidor con control de lazo abierto aparece en la figura 14-26. La veloci- 
dad del motor se ajusta mediante el voltaje de referencia (o de control) v,. Suponiendo un conver- 
tidor de potencia lineal de ganancia K3, el voltaje de la armadura del motor es 


Va = Ky, (14-51) 
Si suponemos que la corriente del campo del motor J; y la constante de la fuerza contraelectro- 


motriz K, se mantienen constantes durante cualquier disturbio transitorio, las ecuaciones del 
sistema son 


e, = Kolyo (14-52) 

= Rmia + Lame eg = Rua + Lin Gt + Kulp (14-53) 
T, = KJji, (14-54) 
T, = Kj, = > + Bo + T; (14-55) 


El comportamiento transitorio puede analizarse si se cambian las ecuaciones del sistema mediante 
el uso de la transformada de Laplace con condiciones iniciales cero. Al transformar las ecuaciones 
(14-51), (14-53) y (14-55), obtenemos 


Vals) = K2V(s) (14-56) 
Vis) = Ral(s) + SLinda(S) + Kylgo(s) (14-57) 
Tas) = Kills) = sJos) + Bes) + Tr(s) (14-58) 


De la ecuación (14-57), la corriente de la armadura es 
Vals) ^ Kylpw(s) 


Ls) = CALCE (14-59) 
_ V«(s) — KJlro(s) 
^ Rest, + 1) (14-60) 
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donde tg = Ly/Rm se conoce como la constante de tiempo del circuito de la armadura del motor. 
De la ecuación (14-58), la velocidad del motor es 


Tals) — T,(5) 


aya En (14-61) 
_ TAs) = Ts) (14-62) 
B(sr, + 1) 


donde t4 = J/B se conoce como la constante de tiempo mecánica del motor. Se pueden utilizar las 
ecuaciones (14-56), (14-60) y (14-62) para trazar el diagrama de bloques de lazo abierto tal y co- 
mo se muestra en la figura 14-27. Dos disturbios posibles son el voltaje de control, V,, y el par 
motor de la carga, T;. Se pueden determinar las respuestas en régimen permanente al combinar las 
respuestas individuales debidas a V, y TL. 

La respuesta debida a un cambio en escalón en el voltaje de referencia se obtierie al estable- 
cer T; = 0. De la ecuación (14-27) podemos obtener la respuesta de la velocidad debida al voltaje 
de referencia como 


ols) _ K-K, L/R, B) 


VAs) Stata) + Si, + 04) € 1 + (KAPIR, B (14-63) 


La respuesta debida a un cambio en el par motor de la carga, 77, puede obtenerse al ajustar V, a 
cero, El diagrama de bloques para un cambio en escalón en el disturbio por par motor en la carga 
aparece en la figura 14-28, 


als) _ (1/BKs7, + 1) 


T,(s) dE SAT ¿Tm) + S(T + Tm) + I+ (Kyl IRB (14-64) 


Utilizando el teorema del valor final, la relación en régimen permanente de una modificación en 
velocidad, Aw, debida a un cambio en escalón en el voltaje de control, AV,, y de un cambio en es- 
calón de un par motor de la carga, ATL, se puede determinar a partir de las ecuaciones (14-63) y 
(14-64), respectivamente, substituyendo s = 0. 


: K2K yl; 

A KY, 14-65 
Ao = RoB + (KIP OV Cpe 
Aw = En AT (14-66) 


RnB + (Ky $ 


El uso de los motores serie de cd es extenso en aplicaciones de tracción en las que la velo- 
cidad de estado en régimen permanente queda determinada por las fuerzas de fricción y del gra- 


Figura 14-27 Diagrama de bloque en lazo abierto de un propulsor para motor de cd 
con excitación independiente. 
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Figura 14-28 Diagrama de bloque en lazo abierto para la entrada de perturbaciones en 
el par motor. 


diente. Al ajustar el voltaje de la armadura, se puede operar la máquina a un par motor (o co- 
rriente) constante hasta la velocidad base, misma que corresponde al voltaje máximo de la arma- 
dura. Un propulsor de motor en serie de cd controlado por pulsador aparece en la figura 14-29. 

El voltaje de la armadura está relacionado con el voltaje de control (o de referencia) me- 
diante una ganancia lineal del pulsador, K2. Suponiendo que la constante de la fuerza contraelec- 
tromotriz K, no varía con la corriente de la armadura y se conserva constante, las ecuaciones del 
sistema son 


v, = Kw, (14-67) 
e, = Kyi (14-68) 
di, 
Va = Ria + Lin ap + e, (14-69) 
T, 7 Ki (14-70) 
d 
T, - JI + Bo + T, (14-71) 


La ecuación (14-70) contiene un producto de no linealidades de tipo variable, y como resultado, la 
aplicación de técnicas de función de transferencia ya no resulta válida. Sin embargo, se puede li- 
nealizar estas ecuaciones considerando que la perturbación es pequefia en el punto de operación. 
Definamos los parámetros del sistema alrededor del punto de operación como 

eg = Eso ad Ae, la = Lao + Ai, Uy = Vio F AU, Ta = Tao + AT, 


w = @ + Aw v, = V,o + Av, Ti = Tio + AT, 


Pulsador de 
ganancia, Ko 


Figura 14-29 Propulsor de un motor serie de cd alimentado por pulsador. 
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Si reconocemos que Ai,AQ y (Aia)? son muy pequeños, y tienden a cero, las ecuaciones (14-67) a 
(14-71) se pueden linearizar a los siguientes valores 


Av, = Kz Av, 
Ae, = Kylla Aw + ex Aia) 


d(Ai,) 
dt 


Av, = Rm Ai, + Lm + Ae, 


AT, = 2Kyloo Ai, 


d(Aw) 
dt 


Transformando estas ecuaciones en el dominio de Laplace, obtenemos 
AV,(s) = K;AV.(s) (14-72) 
AEs) = Ko Lao Ao(s) + wo ALAs)] (14-73) 
AVS) = Rm Ms) + SEm Alls) + AE,(s) (14-74) 
AT,(s) = 2Kylao ALS) (14-75) 
ATj(s) = sJ Aa(s) + B Aw(s) + ATr(S) (14-76) 


Estas cinco ecuaciones son suficientes para establecer un diagrama de bloque de una propulsión 
de motor serie de cd tal y como aparece en la figura 14-30, Resulta evidente de la figura 14-30 
que cualquier modificación, ya sea en el voltaje de referencia o en el par motor de la carga, resul- 
tara en una modificación de la velocidad. El diagrama de bloques para una modificación en el vol- 
taje de referencia aparece en la figura 14-31a y el correspondiente a un cambio en el par motor de 
la carga aparece en la figura 14-31b. 


AT, = J 


+ B Ao + AT; 


14-7.2 Función de transferencia en lazo cerrado 


Una vez que se conocen los modelos para los motores, se pueden afiadir trayectorias de retroali- 
mentación a fin de obtener la respuesta de salida deseada. A fin de modificar la disposición de cir- 
cuito abierto de la figura 14-26 a un sistema de lazo cerrado, un sensor o detector de velocidad se 
conecta a la flecha de salida. La salida de este detector, que resulta proporcional a la velocidad, es 
amplificada por un factor de Kı y comparada con el voltaje de referencia V, a fin de generar un 
voltaje de error V,. El diagrama completo de bloques aparece en la figura 14-32. 


ATs) 


Figura 14-30 Diagrama de bloque en lazo abierto del propulsor en serie de cd alimentado por pulsador. 
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(b) Cambio en escalón en el par motor 


Figura 14-31 Diagrama de bloques para perturbaciones en el voltaje de referencia y en 
el par motor de la carga. 


La respuesta en escalón de lazo cerrado debida a una modificación en el voltaje de referen- 
cia se puede determinar a partir de la figura 14-28, cuando T; = 0. La función de transferencia se 
convierte en 

ols) _ KK LA (RB) 

V.) s*(tatm) + Sra + Tm) + 1 + KAY + KiKo Ko L VRB 
La respuesta debida a un cambio en el par motor de la carga T también se puede obtener a partir 
de la figura 14-32 si V, se iguala a cero. La función de transferencia se convierte en 

as) __ (1/BX{ST4 + 1) 

Ti(s) SATaTm) + Sra + Tm) + 1 + UY + Kyo KI RB 
Utilizando el teorema del valor final, la modificación en estado de régimen permanente de la velo- 
cidad, Aw, debida a un cambio en escalón del voltaje de control, AV,, y a un cambio en escalón 
del par motor de la carga, AT, se puede determinar a partir de las ecuaciones (14-77) y (14-78), 
respectivamente, mediante la sustitución de s= 0, 
= KKJ, 

— RmB + (KI? + KK; Kur 


(14-77) 


(14-78) 


Aw AV, (14-79) 


Figura 14-32 Diagrama de bloques para un control en lazo cerrado de un motor de cd 
con excitación independiente. 
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R m 


^w=- RB (Kyl)? + KKK, 


AT, (14-80) 

La figura 14-32 sólo utiliza la retroalimentación de velocidad. En la realidad, el motor debe 
operar a la velocidad deseada, pero también debe poder entregar el par motor a la carga, que de- 
pende de la corriente de la armadura. Si mientras el motor opera a una velocidad determinada, se 
aplica una carga en forma repentina, la velocidad se reduce y el motor toma un tiempo para regre- 
sar a la velocidad deseada. En la figura 14-33 se muestra una retroalimentación de velocidad con 
un lazo de corriente interno, que proporciona una respuesta más rápida para cualquier disturbio en 
el comando de la velocidad, en el par motor de la carga y en el voltaje de la alimentación. 
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Figura 14-33 Control de velocidad de lazo cerrado con un lazo interno de corriente y 
una reducción por campo. 
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El lazo de corriente se utiliza para hacer frente a la demanda inesperada de par motor en 
condiciones transitorias. La salida del controlador de velocidad e; se aplica al limitador de co- 
rriente, mismo que define a la corriente de referencia Jaen para el lazo de corriente. La corriente 
de la armadura /, es detectada por un sensor de corriente, filtrada normalmente por un filtro activo 
a fin de eliminar las componentes ondulatorias, y comparada con la referencia de corriente Jaen. 
La corriente de crror resultante sc procesa a través de un controlador de corriente cuya salida ve 
ajusta el ángulo de disparo del convertidor y lleva la velocidad del motor al valor deseado. 

Cualquier valor de error positivo en la velocidad causado por un incremento, ya sea en el co- 
mando de la velocidad o en la demanda del par motor de la carga, produce una corriente de referen- 
cia alta Jaten. El motor se acelera para corregir el error de velocidad, y finalmente se queda en un 
valor nuevo /a(ref), que hace que el par motor de la máquina sea igual al par motor de la carga, dan- 
do como resultado un error de velocidad cercano a cero. Para cualquier error de velocidad positivo 
grande, el limitador de corriente satura y limita la corriente de referencia Jagep a un valor máximo 
Ta(max)- El error de velocidad se corrige entonces al valor máximo permisible de la corriente de 
la armadura famax) hasta que el error de velocidad se hace pequeño y el limitador de corriente 
se sale de saturación. Por lo común, el error de velocidad se corrige con /; menos que el valor 
permisible Jaqnax). 

El control de la velocidad desde cero hasta la velocidad base se efectúa normalmente en el 
campo máximo mediante el control del voltaje de la armadura, y el control por arriba de la veloci- 
dad base debe llevarse a cabo reduciendo el campo al voltaje especificado de la armadura. En el 
lazo de control del campo, la fuerza contraelectromotriz E, (= Va — Rala) se compara con el voltaje 
de referencia Eger, que generalmente está entre 0.85 y 0.95 del voltaje especificado de la arma- 
dura. Para velocidades por debajo dc la velocidad base, el error del campo ey es grande por lo que 
el controlador del campo se satura, aplicando por lo tanto el voltaje máximo del campo así como 
la corriente. 

Cuando la velocidad se acerca a la velocidad base, V, es casi igual al valor especificado y el 
controlador del campo se sale de saturación. Para un comando de velocidad por arriba de la velo- 
cidad base, el error de velocidad hace generar un valor más alto de Vz. El motor se acelera, au- 
menta la fuerza contraelectromotriz Ez, y el error del campo e; se reduce. La corriente del campo 
entonces disminuye y la velocidad del motor sigue aumentando hasta que la velocidad de éste al- 
canza la velocidad deseada. Por lo tanto, el control de la velocidad por arriba de la velocidad base 
se obtiene reduciendo el campo en tanto que el voltaje terminal de la armadura se mantiene cerca 
del valor especificado. En el modo de reducción del campo, el propulsor responde muy lentamen- 
te debido a que la constante de tiempo del campo es grande. Se utiliza por lo general un converti- 
dor completo en el campo, porque tiene la capacidad de invertir el voltaje, reduciendo la corriente 
del campo con mucho más rapidez que un semiconvertidor. 


Ejemplo 14-12 


Un motor de cd de excitación independiente de 50-kW 240-V 1700-rpm está controlado por un 
convertidor, tal y como se muestra en el diagrama de bloques de la figura 14-32. La corriente del 
campo se mantiene constante en /; = 1.4 A y la constante de la fuerza contraelectromotriz de la 
máquina es K, = 0.91 V/A-rad/s. La resistencia de la armadura es Rm = 0.1 Q y la constante de 
fricción viscosa es B = 0.3 N-m/rad/s. La amplificación del sensor de velocidad es Kı = 95 
~ mV/rad/s y la ganancia del controlador de potencia es K, = 100. (a) Determine el par especifica- 
do del motor. (b) Determine el voltaje de referencia V, para propulsar el motor a la velocidad es- 
pecificada. (c) Si el voltaje de referencia se mantiene sin modificación, determine la velocidad a 
la cual la maquina desarrolla el par motor especificado. (d) Si el par motor de la carga aumenta 


Sec. 14-7 Control en lazo cerrado de los propulsores de cd 531 


532 


10% del valor especificado, determine la velocidad del motor. (e) Si el voltaje de referencia se 
reduce 10%, determine la velocidad del motor. (f) Si el par motor de la carga aumenta 10% del 
valor especificado y el voltaje de referencia se reduce 10%, determine la velocidad del motor. (g) 
Si no hubiera ninguna retroalimentación de control de lazo abierto, determine la regulación de la 
velocidad para un voltaje de referencia de V, = 2.31 V. (h) Determine la regulación de voltaje pa- 
ra un control de lazo cerrado, 
Solución 1; = 1.4 A, Ky = 0.91 V/A-rad/s, Kı = 95 mV/rad/s, Kz = 100, Rm = 0.1 Q, B = 0.3 
N-m/rad/s y rateg = 1700 1/30 = 178.02 rad/s. 

(a) El par motor especificado, Tz = 50,000/178.02 = 280.87 N-m. 

(b) Dado que V, = K2V,, para un control de lazo abierto, la ecuación (14-65) da 


o Kul; _ 0.91 x 1.4 
Ki, RQB (Kp. 0.1 x 03 + O91 x 1,4% 


w = 
D = 0.7707 


A la velocidad especificada, 


w 178.02 


$779) 7 0.7707 = 23098 V 


Va = 


y el voltaje de retroalimentación, 
V, = Kw = 95 x 1073 x 178.02 = 16.912 V 


Con control en lazo cerrado, (V, — Vp)K2 = Va o bien (V, - 16.912) x 100 = 230.98, lo que nos da 
el voltaje de referencia, V, = 19.222 V. 
(c) Para V, = 19.222 V y AT; = 280.87 N-m, la ecuación (14-80) da 
! 0.1 x 280.86 
0.1 X 0.3 + (0.91 x 1.4 + 95 x 1073 x 100 x 0.91 x 1.4 
= -2.04 rad/s 
La velocidad al par motor especificado, 


Aw = 


w = 178.02 — 2.04 = 175.98 rad/s o 1680.5 rpm 


(d) ATL = 1.1 x 280.87 = 308.96 N-m y la ecuación (14-80) da 


2 0.1 x 308.96 
0.1 x 0.3 + (0.91 x 1.4? + 95 x 1073 x 100 x 0.91 x 1.4 
—2.246 rad/s 


La velocidad del motor 


åw = 


€ = 178.02 - 2.246 = 175.774 rad/s, es decir, 1678.5 rpm 


(e) AV, = 0.1 x 19.222 = -1.9222 V y la ecuación (14-79) da el cambio de velocidad, 
M 100 x 0.91 x 1.4 x 1.9222 
0.1 x 0,3 + (0.91 x 1.4)? + 95 x 1073 x 100 x 0.91 x 1.4 
= —17.8 rad/s 
La velocidad del motor es 


Aw = 


€ = 178.02 — 17.8 = 160.22 rad/s es decir 1530 rpm 
(f) Se puede obtener la velocidad del motor utilizando el teorema de superposición: 


@ = 178.02 — 2.246 — 17.8 = 158 rad/s, es decir, 1508.5 rpm 
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(g) AV, = 2.31 V y la ecuación (14-65) da 


100 x 0.91 x 1.4 x 2.31 
Aw = 01x 03 4 (091 x 14p ^ 178.02 rad/s o 1700 rpm 
y la velocidad sin carga es @ = 178.02 rad/s, es decir, 1700 rpm. En caso de plena carga, AT, = 
280.87 N-m, la ecuación (14-66) da 


0.1 x 280,87 


a 7 T1699 rad/s 


Aw 


y la velocidad a plena carga 


@ = 178.02 — 16.99 = 161.03 rad/s, es decir, 1537.7 rpm 
La regulación de la velocidad con control en lazo abierto es 
1700 — 1537.7 


Bir 10g 
(h) Utilizando la velocidad de la parte (c), la regulación de la velocidad con control en lazo 
cerrado es 
1700 — 1680.5 
1680.5 116% 


Nota. En el caso del control en lazo cerrado, la regulación de la velocidad se reduce en un factor 
de aproximadamente 10, de 10.55% a 1.16%. 


14-7.3 Control en lazo por seguimiento de fase 


Para un control de velocidad preciso de los servo sistemas, se utiliza por lo común un control en 
lazo cerrado. La velocidad, que se detecta mediante dispositivos sensores analógicos (es decir, ta- 
cómetros), se compara con la velocidad de referencia a fin de generar una señal de error y de va- 
riar el voltaje en la armadura del motor. Estos dispositivos analógicos para la detección de la 
velocidad y para la comparación de señales no son ideales, y la regulación de la velocidad es más 
del 0.2%. El regulador de velocidad se puede mejorar si se utiliza un control digital de lazo por 
seguimiento de fase (PLL). En la figura 14-34a se muestra un propulsor motor de cd alimentado 
por un convertidor con control en lazo de seguimiento de fase, y aparece en la figura 14-29b el 
diagrama de bloques de la función de transferencia. 

En un sistema de control en lazo por seguimiento de fase, la velocidad del motor se convier- 
te en un tren de pulsos digitales mediante un codificador de velocidad. La salida del codificador 
actúa como señal de retroalimentación de velocidad cuya frecuencia es fo. El detector de fase 
compara el tren de pulsos de referencia (o frecuencia) f, con la frecuencia de retroalimentación fo 
y proporciona un voltaje de salida modulado por ancho de pulso V, que resulta proporcional a la 
diferencia en fases y en frecuencias de los trenes de pulsos de referencia y de retroalimentación. 
El detector de fase (o comparador) está disponible en circuitos integrados. Un filtro de enlace tipo 
paso bajo convierte el tren de pulsos, V,, a un nivel de cd continua, V,, que varia la salida del con- 
vertidor de potencia y por lo tanto la velocidad del motor. 

Cuando el motor gira a la misma velocidad que el tren de pulsos de referencia, las dos fre- 
cuencias se sincronizan (o entrelazan) con una diferencia en fase. La salida del detector de fase se- 
rá un voltaje constante proporcional a la diferencia de fases y la velocidad del motor en régimen 
permanente se mantendrá en un valor fijo independiente de la carga del motor. Cualquier distur- 
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Detector Filtro de Convertidor, 
de fase paso bajo Ka 


Detector Motor de cd y carga 
de fase Filtro. mt mm = æ mm m mora a o a 


A) 


Figura 14-34 Sistema de control de lazo por seguimiento de fase. 


bio que contribuya a una modificación de la velocidad dará como resultado una diferencia de fa- 
ses y la salida del detector responderá de inmediato, a fin de variar la velocidad del motor en una 
dirección y magnitud tales que retengan el seguimiento de las frecuencias de referencia y de retro- 
alimentación. La respuesta del detector de fase es muy rápida. Siempre que las dos frecuencias es- 
tén encadenadas, la regulación de la velocidad idealmente deberá ser cero. Sin embargo, en la 
realidad, la regulación de la velocidad se limita a 0.002%, lo que representa una mejora significa- 
tiva sobre el sistema de control de velocidad analógico. 


14-7.4 Control por microcomputadora de propulsores de CD 


El esquema de control analógico para un propulsor de motor de cd alimentado por convertidor se 
puede poner en práctica mediante electrónica de alambrado. Una disposición de control analógica 
tiene varias desventajas: falta de linearidad del sensor de velocidad, dependencia de la temperatu- 
ra, desviación y corrimiento. Una vez construido un circuito de control a fin de cumplir con cier- 
tos criterios de rendimiento, puede requerir de cambios importantes en los circuitos lógicos 
incorporados, a fin de cumplir con otros requisitos de rendimiento. 

Un control por microcomputadora reduce el tamaño y los costos de la electrónica intercons- 
truida, con lo que la confiabilidad y el rendimiento del control mejoran. Este sistema se pone en 
práctica en el software y es flexible para cambiar la estrategia de control a fin de cumplir con dis- 
tintas características de rendimiento, o de añadir características adicionales de control. Un sistema 
de control por microcomputadora también puede llevar a cabo varias funciones deseables: encen- 
der/apagar la fuente de poder principal, arrancar/detener el propulsor, controlar la velocidad, con- 
trolar la corriente, vigilar las variables de control, inicializar el circuito de protección y de disparo, 
dar un diagnóstico para la localización incorporada de fallas y mantener comunicación con la 
computadora supervisora central. En la figura 14-35 se muestra el diagrama esquemático de un 
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sistema de control por microcomputadora de un propulsor de cd de cuatro cuadrantes alimentado 
por convertidor. 

Las sefiales de velocidad alimentan al microcomputador mediante un convertidor A/D (ana- 
lógico/digital). A fin de limitar la corriente de la armadura del motor, se utiliza un lazo interno de 
control de corriente. La señal de corriente de la armadura puede alimentar la microcomputadora a 
través de un convertidor A/D o mediante el muestreo de la corriente de armadura. El circuito de 
sincronización de línea es necesario a fin de sincronizar la generación de los pulsos de disparo con 
la frecuencia de la línea de alimentación. A pesar de que la microcomputadora puede llevar a cabo 
funciones de generador de pulso de compuerta y de circuito lógico, éstos aparecen fuera de ella. 
Un amplificador proporciona el aislamiento necesario y produce los pulsos de compuerta de la 
magnitud y la duración requeridas. El propulsor controlado por microprocesador se ha convertido 
en la norma. El control analógico se ha hecho prácticamente obsoleto. 
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Figura 14-35 Diagrama esquemático de un propulsor de cd en cuatro cuadrantes con- 
trolado por computadora. 


RESUMEN 


En los propulsores de cd, los voltajes de la armadura y del campo de los motores se hacen variar 
mediante los convertidores de ca a cd o por medio de los pulsadores de cd. Los propulsores ali- 
mentados por convertidores de ca a cd por lo general se utilizan en aplicaciones de velocidad va- 
riable, en tanto que los propulsores alimentados por pulsador son más adecuados para las 
aplicaciones de tracción. Los motores serie de cd se utilizan principalmente en aplicaciones de 
tracción, debido a su capacidad de un alto par motor de arranque. 
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Los propulsores de cd se pueden clasificar a grandes rasgos en tres tipos, dependiendo de la 
alimentación de entrada: (1) propulsores monofásicos, (2) propulsores trifásicos y (3) propulsores 
de pulsador. Cada uno de los propulsores puede subdividirse a su vez en tres tipos, dependiendo 
del modo de operación: (a) propulsores de un cuadrante, (b) propulsores de dos cuadrantes, y (c) 
propulsores de cuatro cuadrantes. La característica de ahorro de energía de los propulsores ali- 
mentados por pulsador resulta muy atractiva para el uso en sistemas de transporte que requieren 
paradas frecuentes. 

El control en lazo cerrado, tiene muchas ventajas, se utiliza por lo general en los propulso- 
res industriales. La regulación de la velocidad de los propulsores industriales se puede mejorar en 
forma significativa mediante el uso del control en lazo de seguimiento de fase (PLL). Los dispo- 
sitivos de control analógico, que son circuitos electrónicos fijos, tienen flexibilidad limitada y 
ciertas desventajas, en tanto que los propulsores controlados por microcomputadora, que se imple- 
mentan via software, resultan más flexibles y pueden llevar a cabo muchas funciones deseables. 
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PREGUNTAS DE REPASO 

14-1 ¿Cuáles son los tres tipos de propulsores que 14-4 ¿Cuál es la velocidad base de los motores de cd? 

se basan en la fuente de poder de entrada? 14.5 ¿Cuáles son los parámetros que varían en el 

14-2 ¿Cuál es la característica de magnetización de control de la velocidad de motores de cd de 

los motores de cd? excitación independiente? 

14-3 ¿Cuál es el propósito de un convertidor en los — 14-6 ¿Cuáles son los parámetros que varían en el 

propulsores de cd? control de velocidad de los motores serie de cd? 
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14-7 


14-8 


14-9 


14-10 


14-11 


14-12 


14-13 


14-14 


14-15 


14-16 


14-17 


14-1 


14-2 


¿Por qué los motores serie de cd se utilizan 14-18 

más en las aplicaciones de tracción? 14-19 

¿Qué es la regulación de la velocidad de los 

propulsores de cd? 14-20 

¿Cuál es el principio de los propulsores de mo- 

tor de cd alimentados por un convertidor com- 

pleto monofásicos? 14-21 

¿Cuál es el principio de los propulsores de mo- 

tor de cd alimentados por un semiconvertidor 

trifásico? 14-22 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 

los propulsores de motor de cd alimentados por 14-23 

convertidores completos monofásicos? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 14-24 

los propulsores de motor de cd alimentados por 

un semiconvertidor monofásico? 14-25 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 

los propulsores de motor de cd alimentados por 14-26 

convertidores completos trifásicos? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 14-27 

los propulsores de motor de cd alimentados por 

un semiconvertidor trifásico? 14-28 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 

los propulsores de motor de cd alimentados por 14-29 

un convertidor dual trifásico? 

¿Por qué resulta preferible utilizar un converti- 14-30 

dor completo para el control del campo de los 

motores de excitación independiente? 14-31 

¿Qué es una propulsión de cd en un cuadrante? 
PROBLEMAS 

Un motor de cd de excitación independiente es — 14-3 


alimentado desde una fuente de 600 V para 
controlar la velocidad de una carga mecánica; 
la corriente del campo se mantiene constante. 
La resistencia de la armadura y las pérdidas son 
despreciables. (a) Si el par motor de la carga es 
Ty = 550 N.m a 1500 rpm, determine la corrien- 
te de la armadura Ja. (b) Si la corriente de la ar- 
madura se conserva igual a la de la parte (a) y la 
corriente del campo se reduce de tal forma que 
el motor opere a una velocidad de 2800, deter- 
mine el par motor de la carga. 


Repita el problema 14-1 si la resistencia de la 


armadura es Ra = 0,12 Q. Desprecie la fricción 
viscosa y las pérdidas de carga en vacío. 


Problemas 
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¿Qué es una propulsión de cd en dos cuadrantes? 
¿Qué es una propulsión de cd en cuatro cua- 
drantes? 

¿Cuál es el principio del frenado regenerativo 
de los propulsores de motor de cd alimentados 
por pulsador en cd? 

¿Cuál es el principio de frenado reostático de 
los propulsores de motor de cd alimentados por 
un pulsador de cd? 

¿Cuáles son las ventajas de los propulsores de 
cd alimentados por propulsor? 

¿Cuáles son las ventajas de los pulsadores mul- 
tifase? 

¿Cuál es el principio del control de lazo cerra- 
do de los propulsores de cd? 

¿Cuáles son las ventajas del control de lazo ce- 
rrado de los propulsores de cd? 

¿Cuál es el principio del control de lazo cerrado 
con seguimiento de fase de los propulsores de cd? 
¿Cuáles son las ventajas de los propulsores de cd 
de control de lazo cerrado en seguimiento de fase? 
¿Cuál es el principio del control por microcom- 
putadora de los propulsores de cd? 

¿Cuáles son las ventajas del control por micro- 
computadora de los propulsores de cd? 

¿Qué es la constante mecánica de tiempo de los 
motores de cd? 

¿Qué es la constante eléctrica de tiempo de los 
motores de cd? 


Un motor de excitación independiente de 30-hp 
440-V 2000-rpm controla una carga que re- 
quiere de un par motor Ty = 85 N-m a 1200 
rpm. La resistencia del circuito del campo es 
Ry = 294 Q, la resistencia del circuito de la ar- 
madura es R¿= 0.12 Q, y la constante de volta- 
je del motor es K, = 0.7032 V/A-rad/s. El 
voltaje del campo es Vs = 440 V. La fricción 
viscosa y las pérdidas de carga en vacío son 
despreciables. Se puede suponer que la corrien- 
te de la armadura es continua y libre de compo- 
nentes ondulatorias. Determine (a) la fuerza 
contraelectromotriz E,, (b) el voltaje de la ar- 
madura requerido V,, (c) la corriente especifi- . 
cada de la armadura del motor, y (d) la 
regulación de la velocidad a plena carga. 
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14-4 


14-5 


14-6 


Un motor serie de cd de 120-hp 600-V 1200-rpm 
controla una carga que requiere de un par motor 
Tr = 185 Num a 1100 rpm. La resistencia del cir- 
cuito del campo Ry = 0.06 Q, la resistencia del 
circuito de la armadura R¿ = 0.04 Q, y la cons- 
tante de voltaje K, = 32 mV/A-rad/s. La fricción 
viscosa y las pérdidas de carga en vacío son des- 
preciables. La corriente de la armadura es conti- 
nua y libre de componentes ondulatorias. 
Determine (a) la fuerza contraelectromotriz Eg, 
(b) el voltaje requerido de la armadura Va, (c) la 
corriente de especificación de la armadura y (d) 
la regulación de la velocidad a plena carga. 

La velocidad de un motor de excitación indepen- 
diente está controlada por un semiconvertidor 
monofásico como el de la figura 14-12a. La co- 
rriente del campo también está controlada por un 
semiconvertidor y está ajustada en su valor má- 
ximo posible. El voltaje de la alimentación de ca 
a la armadura del convertidor del campo es mo- 
nofásico de 208 V, 60 Hz. La resistencia de la ar- 
madura es R¿= 0.12 Q, la resistencia del campo 
es Rf = 220 Q y la constante del voltaje de motor 
es K, = 1.055 V/A-rad/s. El par motor de la car- 
ga es Tz, = 75 N-m a una velocidad de 700 rpm. 
La fricción viscosa y las pérdidas de carga en va- 
cío son despreciables. Las corrientes de la arma- 
dura y del campo son continuas y libres de 
componentes ondulatorias. Determine (a) la co- 
rriente del campo /,; (b) el ángulo de retraso del 
convertidor en el circuito de la armadura 04; y 
(c) el factor de potencia de entrada del circuito 
de la armadura. 

La velocidad de un motor de cd de excitación in- 
dependiente está controlada por un convertidor 
de onda completa monofásico como el de la fi- 
gura 14-13a. El circuito del campo también está 
controlado mediante un convertidor completo y 
la corriente del campo está ajustada en su valor 
máximo posible. El voltaje de alimentación de ca 
de la armadura a los convertidores de la armadu- 
ra y del campo es monofásico, 208 V, 60 Hz. La 
resistencia de la armadura es R¿= 0,50 Q, la re- 
sistencia del circuito del campo es Ry = 345 0, y 
la constante del voltaje del motor es K, = 0.71 
V/A-rad/s. La fricción viscosa y las pérdidas en 
vacío son despreciables. Las cornentes de la ar- 
madura y del campo son continuas y libres de 
componentes ondulatorias. Si el ángulo de retra- 
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14-7 


14-8 


14-9 


14-10 


so del convertidor de la armadura es &, = 45? y 
la corriente de la armadura del motor es J, = 55 
A, determine (a) el par desarrollado por el motor 
Ta, (b) la velocidad a, y (c) el factor de potencia 
de entrada PF del propulsor. 

Si la polaridad de la fuerza contraelectromotriz 
del motor del problema 14-6 se invierte al cam- 
biar la polaridad de la corriente del campo, deter- 
mine (a) el ángulo de retraso del convertidor del 
circuito de la armadura, Œa, necesario para man- 
tener constante la corriente de la armadura en el 
mismo valor I4 = 55 A; y (b) la potencia devuelta 
a la alimentación durante el frenado regenerativo 
del motor. 

La velocidad de un motor de cd de excitación in- 
dependiente de 20-hp 300-V 1800-rpm está con- 
trolada por un convertidor trifásico completo. La 
corriente del campo también está controlada por 
un convertidor trifásico completo y ajustada en su 
valor máximo posible. La entrada de ca es trifási- 
ca, conectada en estrella, de 208 V, 60 Hz. La re- 
sistencia de la armadura Ra = 0.35 Q, la 
resistencia del campo, Rf = 250 Q, y la constante 
de voltaje del motor, K, = 1.15 V/A-rad/s. Las co- 
rrientes de la armadura y del campo son continuas 
y libres de componentes ondulatorias. La fricción 
viscosa y las pérdidas en vacío son despreciables. 
Determine (a) el ángulo de retraso del convertidor 
de la armadura, Œa, si el motor proporciona la po- 
tencia requerida a la velocidad especificada, (b) la 
velocidad sin carga si los ángulos de retraso son 
los mismos que en la parte (a) y la corriente de la 
armadura sin carga es 10% del valor especificado; 
y (c) la regulación de la velocidad. 

Repita el problema 14-8 si los circuitos de la ar- 
madura y los del campo son controlados por se- 
miconvertidores trifásicos. 

La velocidad de un motor de ed de excitación in- 
dependiente de 20-hp 300-V 900-rpm está con- 
trolada por un convertidor completo trifásico. El 
circuito del campo también está controlado por 
un convertidor completo trifásico. La entrada de 
ca a los convertidores de la armadura y del cam- 
po es trifásica, conectada en estrella, 208 V, 
60Hz. La resistencia de la armadura R¿=0.15 Q, 
la resistencia del circuito del campo Ry = 145 Q, 
y la constante de voltaje de motor K, = 1.15 
V/A-rad/s. La fricción viscosa y las pérdidas en 
vacío son despreciables. Las corrientes de la ar- 
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14-11 


14-12 


14-13 


14-14 


madura y del campo son continuas y libres de 
componentes ondulatorias. (a) Si el convertidor 
del campo se opera a la corriente maxima del 
campo y el par motor desarrollado es T4 = 106 
N-m a 750 rpm, determine el ángulo de retraso 
del convertidor de la armadura, oy. (b) Si el con- 
vertidor del circuito del campo se ajusta a la co- 
rriente máxima del campo, el par motor 
desarrollado es Tz = 108 N-m, y el ángulo de re- 
traso del convertidor de la armadura es a, = 0, 
determine la velocidad. (c) Para la misma de- 
manda de carga de la parte (b), determine el án- 
gulo de retraso del convertidor del circuito del 
campo si la velocidad debe incrementarse hasta 
1800 rpm. 

Repita el problema 14-10 si los circuitos de la ar- 
madura y del campo son controlados por semi- 
convertidores trifásicos. 

Un pulsador de cd controla la velocidad de un 
motor serie de cd. La resistencia de la armadura 
R, = 0.04 O, la resistencia del circuito del cam- 
po, Ry = 0.06 Q, y la constante de la fuerza con- 
traelectromotriz K, = 35 mV/rad/s. El voltaje de 
entrada en cd del pulsador V; = 600 V. Si se re- 
quiere mantener un par motor constantemente 
desarrollado Tz = 547 N-m, grafique la velocidad 
del motor contra el ciclo de trabajo k del pulsa- 
dor. 

Un pulsador de cd controla la velocidad de un 
motor de excitación independiente. La resisten- 
cia de la armadura es R, = 0.05 9. La constante 
de la fuerza contraelectromotriz es K, = 1.527 
V/A-rad/s. La corriente del campo especificada 
es I; = 2.5 A. El voltaje de entrada en cd al pul- 
sador es V, = 600 V. Si se requiere mantener un 
par motor constantemente desarrollado Ty = 547 
N-m, grafique la velocidad del motor en función 
del ciclo de trabajo k del pulsador. 

Un motor serie de cd está alimentado por un pul- 
sador, tal y como se muestra en la figura 14-18a, 
a partir de una fuente de cd de 600 V. La resis- 
tencia de la armadura es R¿ = 0.03 Q y la resis- 
tencia del campo es Ry = 0.05 Q. La constante de 
la fuerza contraelectromotriz del motor es K, = 
15.27 mV/A-rad/s. La corriente promedio de la 
armadura J, = 450 A. La corriente de la armadu- 
ra es continua y tiene componentes ondulatorias 
despreciables. Si el ciclo de trabajo del pulsador 
es 75%, determine (a) la potencia de entrada de 
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14-15 


14-16 


14-17 


14-18 


la fuente, (b) la resistencia equivalente de entra- 
da de la excitación de pulsador, (c) la velocidad 
del motor y (d) el par desarrollado por el motor. 
El propulsor de la figura 14-19a opera en el fre- 
nado regenerativo de un motor en serie de cd. El 
voltaje de alimentación en cd es 600 V, La resis- 
tencia de la armadura R, = 0.03 Q y la resisten- 
cia del campo, Rf = 0.05 Q. La constante de la 
fuerza contraelectromotriz del motor K, = 12 
m V/A-rad/s. La corriente promedio de la arma- 
dura se mantiene constante en 7, = 350 A. La co- 
rriente de la armadura es continua y tiene 
componentes ondulatorias despreciables. Si el ci- 
clo de trabajo del pulsador es 50%, determine (a) 
el voltaje promedio a través del pulsador, Vp; (b) 
la potencia regenerada enviada a la alimentación 
de cd, P; (c) la resistencia equivalente de carga 
del motor que actúa como generador, Req; (d) la 
velocidad de frenado mínima permisible, Omin; 
(e) la velocidad de frenado máxima permisible 
Omax: Y (f) la velocidad del motor. 

Un pulsador de cd se utiliza en el frenado reostá- 
tico de un motor en serie de cd tal y como se 
muestra en la figura 14-20. La resistencia de la 
armadura R, = 0.03 Q y la resistencia del campo 
Ry =0.05 Q. La resistencia de frenado Ry = 5 Q. 
La constante de la fuerza contraelectromotriz, K, 
= 14 mV/A-rad/s. La corriente promedio de la 
armadura se mantiene constante en 74 = 250 A. 
La corriente de la armadura es continua y tiene 
componentes ondulatorias despreciables. Si el ci- 
clo de trabajo del pulsador es 6095, determine (a) 
el voltaje promedio a través del pulsador, Veh; 
(b) la potencia disipada en la resistencia, Pg (c) 
la resistencia de la carga equivalente del motor 
que actúa como generador, Reg; (d) la velocidad 
del motor; y (e) el voltaje pico del pulsador, Vp. 
Dos pulsadores controlan un motor de cd tal y 
como se muestra en la figura 14-24a y tienen un 
desplazamiento de fase en operación de m/m, 
donde m es el número de pulsadores multifase. 
El voltaje de alimentación V; = 440 V, la resis- 
tencia total del circuito de la armadura R,, = 8 Q, 
la inductancia del circuito de la armadura Lm = 
12 mH y la frecuencia de cada pulsador f = 250 
Hz. Calcule el valor máximo de la corriente de la 
componente ondulatoria de la carga pico a pico. 
Para el problema 14-17 grafique el valor máximo 
de la corriente de la componente ondulatoria pi- 
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14-20 


14-21 


14-22 


14-23 


14-24 


co a pico de la carga en función del número de 
pulsadores multifase. 

Un motor de cd está controlado por dos pulsado- 
res multifase. La corriente promedio de la arma- 
dura, 1, = 250 A. Se utiliza un filtro de entrada 
sencillo LC con Le = 0.35 mH y C, = 5600 uF. 
Cada pulsador opera a una frecuencia f = 250 
Hz. Determine la componente fundamental rms 
de la corriente armónica generada por el pulsa- 
dor en la alimentación. 

Para el problema 14-19 trace la componente fun- 
damental rms de la corriente armónica generada 
por el pulsador en la alimentación en función del 
número de pulsadores multifasc. 

Un motor de cd de excitación independiente de 
40-hp 230-V 3500-rpm está controlado por un 
convertidor lineal de ganancia Kz = 200. El mo- 
mento de inercia de la carga del motor, J = 0.156 
N-m/rad/s, la constante de fricción viscosa es 
despreciable, la resistencia total de la armadura 
Rm = 0.045 Q, y la inductancia total de la arma- 
dura Lm = 730 mH. La constante de la fuerza 
contraelectromotriz es K, = 0.502 V/A-rad/s, la 
corriente del campo se mantiene constante en 1; 
= 1.25 A. (a) Obtenga la función de transferencia 
en lazo abierto ((s)/V, (s) y w(s)/TL(s) corres- 
pondiente al motor. (b) Calcule la velocidad en 
régimen permanente del motor si el voltaje de re- 
ferencia es V, = 1 V y el par motor de la carga es 
60% del valor especificado. 

Repita el problema 14-21 para un contro! de lazo 
cerrado si el amplificador del sensor de veloci- 
dad es K; = 3 mV/rad/s. 

El motor del problema 14-21 está controlado por 
un convertidor lineal de ganancia K? con un con- 
trol de lazo cerrado. Si el amplificador del sensor 
de velocidad es K; = 3 mV/rad/s, determine la 
ganancia del convertidor Kz para limitar la regu- 
lación de la velocidad a plena carga a un máximo 
de 1%. 

Un motor de cd de excitación independiente de 
60-hp 230-V 1750-rpm está controlado por un 
convertidor tal y como sc mucstra cn cl diagrama 
de bloques de la figura 14-32. La corriente del 
campo se mantiene constante en J; = 1.25 A y la 
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14-25 


14-26 


14-27 


constante de la fuerza contraelectromotriz de la 
máquina, K, = 0.81 V/A-rad/s. La resistencia de 
la armadura, Rg = 0.02 Q y la constante de fric- 
ción viscosa, B = 0.3 N-nyrad/s. La amplifica- 
ción del sensor de velocidad K; = 96 mV/rad/s y 
la ganancia del controlador de potencia, K3 = 
150. (a) Determine el par especificado para el 
motor. (b) Determine el voltaje de referencia V, 
para propulsar el motor a la velocidad especifica- 
da. (c) Si el voltaje de referencia se mantiene sin 
modificación, determine la velocidad a la cual el 
motor desarrolla el par motor especificado. 
Repita el problema 14-24. (a) Si el par motor en 
la carga se incrementa en 2066 del valor especifi- 
cado, determine la velocidad del motor. (b) Si el 
voltaje de referencia se reduce en 1096, determi- 
ne la velocidad del motor. (c) Si el par motor en 
la carga se reduce en 15% del valor especificado 
y el voltaje de referencia se reduce en 2046, de- 
termine la velocidad del motor. (d) Si no hubiera 
retroalimentación, como ocurre en un control de 
lazo abierto, determine la regulación de la velo- 
cidad para un voltaje de referencia V, = 1.24 V. 
(e) Determine la regulación de la velocidad con 
un control de lazo cerrado. 

Un motor de cd excitado en serie de 40-hp 230- 
V 3500-rpm está controlado por un convertidor 
lineal de ganancia K2 = 200. El momento de 
inercia de la carga del motor J z 0.156 
N-m/rad/s, la constante de fricción viscosa es 
despreciable, la resistencia total de la armadura 
Rm = 0.045 Q y la inductancia total de la arma- 
dura L4 = 730 mH. La constante de la fuerza 
contraelectromotriz es K, = 340 mV/A-rad/s. La 
resistencia del campo Ry = 0.035 Q y la induc- 
tancia del campo Ly = 450 mH. (a) Obtenga la 
función de transferencia de lazo abierto 
axs)/V{s) y @(s)/TL(s) correspondiente al motor. 
(b) Calcule la velocidad en régimen permanente 
del motor si el voltaje de referencia, V, = 1 V y el 
par motor en la carga es 60% del valor especifi- 
cado. 

Repita el problema 14-26 con un control de lazo 
cerrado si Ja amplificación del sensor de veloci- 
dad Kı = 3 mV/rad/s. 
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Propulsores de ca 


15-1 INTRODUCCION 


El control de los motores de cd requiere proporcionar un voltaje en cd variable, que puede obte- 
nerse a partir de pulsadores o de rectificadores controlados. Estos controladores de voltaje son 
sencillos y menos costosos. Los motores de cd son relativamené costosos y requieren de más 
mantenimiento, debido a las escobillas y los conmutadores. Sin embargo, los propulsores de cd se 
utilizan en muchas aplicaciones industriales. Los motores de ca exhiben estructuras altamente 
acopladas, no lineales y multivariables, en contraste con las estructuras desacopladas y mucho 
más sencillas de los motores de cd con excitación independiente. El control de los propulsores de 
ca generalmente requiere de algoritmos de control complejos que pueden ponerse en marcha me- 
diante microprocesadores y/o microcomputadoras, junto con convertidores de potencia de conmu- 
tación rápida. 

Los motores de ca tienen varias ventajas; son más ligeros (20 a 40% más ligeros que los 
motores equivalentes de cd), económicos y necesitan menos mantenimiento en comparación con 
los motores de cd. Requieren de un control de la frecuencia, del voltaje y de la corriente en las 
aplicaciones de velocidad variable. Para cumplir con los requisitos de la propulsión, los converti- 
dores, inversores y controladores de voltaje en ca de potencia pueden controlar la frecuencia, el 
voltaje y/o la corriente. Estos controladores de potencia, relativamente complejos y más costosos, 
requieren de técnicas de retroalimentación de control avanzadas, como son la referencia a un mo- 
delo, el control adaptable, el motor deslizante y el control orientado al campo. Sin embargo, las 
ventajas de los propulsores de ca son mayores que sus desventajas. Existen dos tipos de propulso- 
res de ca: 


1. Propulsores de motor de inducción 
2. Propulsores de motor síncrono 
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15-2 PROPULSORES DE MOTORES DE INDUCCION 


Los motores de inducción trifásicos por lo comin se utilizan en propulsores de velocidad ajusta- 
ble y tienen bobinados trifásicos en estator y rotor. Los bobinados del estator son alimentados con 
voltajes trifásicos balanceados, y producen voltajes inducidos en los bobinados del rotor debido a 
la acción del transformador. Es posible arreglar la distribución de los bobinados del estator de for- 
ma tal que exista un efecto de varios polos, que produzca varios ciclos de fuerza magnetomotriz 
(mmf) (o de campo) alrededor del cntrchicrro. Este campo establece una densidad de flujo senoi- 
dal espacialmente distribuida en el entrehierro. La velocidad de rotación del campo se llama velo- 
cidad síncrona, y se define como 


2o 
a, = — 
p 


donde p es el número de polos y w es la frecuencia de la alimentación en rad/s. 
Si el voltaje de fase de un estator, v, = ov, sen at, produce un enlace de flujo (en el rotor) 


(15-1) 


segün 
e(t) m bm cos(w,nt +5- wst) (15-2) 
el voltaje inducido por fase en el bobinado del rotor es 
-yay t z 
e, = N, ae N, di [bm costont + 8 — wt) 
=, —N,binlos Es Wm) sen[(o, m Wn )t v 5] (15-3) 


= —sE,, senísw,1 — 8) 
= =sV2 E,sen(s@,t — 6) 


donde N, = número de vueltas en cada fase del rotor 
(0 = velocidad angular del rotor 
$ = posición relativa del rotor 
y = valor rms de voltaje por fase inducida en el rotor 
y ses el deslizamiento, definido como 
Qs — Wm 
s= =o (15-4) 
que da la velocidad del motor como Om = «(1 — s). El circuito equivalente correspondiente a una fase 
del rotor aparece en la figura 15-1a, donde R, es la resistencia por fase de los embobinados del rotor, 
X; es la reactancia de fuga por fase del rotor a la frecuencia de alimentación, y E, representa el voltaje 
rms inducido por fase, cuando la velocidad es cero (o s = 1). La corriente del rotor está dada por 


SE, 
L = RO jX, (15-5) 
= Ris + jX; (15-5a) 


donde R, y X, están referidos al bobinado del rotor. 
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(c) Circuito equivalente 


Figura 15-1 Modelo de circuito para motores de inducción. 


El modelo de circuito por fase de los motores de inducción se muestra en la figura 15-1b, 
donde R, y X; son la resistencia por fase y la reactancia de fuga del embobinado del estator. El 
modelo de circuito completo, con todos los parámetros referidos al estator, aparece en la figura 
15-1c, donde Rm representa la resistencia por pérdidas de excitación (o de núcleo) y Xm es la reac- 
tancia de magnetización. Cuando se conecta la alimentación, hay una pérdida en el núcleo del es- 
tator, y la pérdida en el núcleo del rotor depende del deslizamiento. Las pérdidas por fricción y 
por deslizamiento, Psin carga, suceden cuando la máquina gira. La pérdida en el núcleo, P¿, puede 
quedar incluida como parte de las pérdidas rotacionales, Psin carga- 


15-2.1 Características de rendimiento 

La corriente del rotor, /,, y la corriente del estator, /;, pueden determinarse a partir del modelo de 
circuito de la figura 15-1c, donde R, y X, están referidos a los bobinados del estator. Una vez co- 
nocidos los valores de J, y de [,, los parámetros de rendimiento de un motor trifásico pueden de- 


terminarse como sigue: 


Pérdida en el cobre del estator 


Py, = IPR, (15-6) 
pérdida en el cobre del rotor 
P, = 3ER, (15-7) 
Pérdida en el núcleo 
3V2% 3V? 
P, = Re, Č R, (15-8) 
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Potencia en el entrehierro (potencia que pasa del estator al rotor a través del entrehierro) 


R, 
P=3R (15-9) 
Potencia desarrollada 
2 R; 
Py = Pg = Pu = Mie T s) (15-10) 
= P, — s) (15-11) 
Par motor desarrollado 
= Pa 
E (15-12) 
_ PG —s) Pj 
zd ex(1 = 5) ux Ws (15-12a) 
Potencia de entrada 
P; 7 3V.I, cos Om (15-13) 
= Pe + Py + P. (15-13a) 


donde 6,, es el ángulo entre 7, y Vs. La potencia de salida 
Po = Pa — Psincarga 


La eficiencia 
_ P, = Py a Pein carga 
PC Po + Puy + P, Ce) 
Si Pg >> (Pc + Psu) y Pa >> Psin carga, la eficiencia se convierte en aproximadamente 
P, P, —- s) 
=== ÁS = 1 15-14 
n P, P, l=s (15-14a) 


Normalmente el valor de X,, es grande, y a fin de simplificar los cálculos, Rm, que es mucho más 
grande, puede eliminarse del modelo de circuito. Si X?, >> (R? + X2), entonces V; = Vm, y a fin de 
simplificar aún más la inductancia magnetizadora, X,, puede pasarse al bobinado de estator; esto 
aparece en la figura 15-2, 


Figura 15-2 Circuito equivalente 
aproximado por fase. 
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La impedancia de entrada del motor se convierte en 
=X nX, + X) t JX (Rs ag R,/s) 


f= R, Rls + iin X X) (pa) 
y el dngulo del factor de potencia del motor 
Om = rr — tan”! PES A + tan! ES (15-16) 
De la figura 15-2, la corriente rms del rotor 
1, = EEA (15-17) 
((R, + R,/s)? + (X, + X,y]? 


Sustituyendo /, de las ecuaciones (15-17) en la ecuación (15-9) y a continuación P, en la ecuación 
(15-12a) obtenemos 


IR, V? 


Ta = CoR, * R/sY + (X, + X] 


(15-18) 

Si el motor está alimentado a partir de un voltaje fijo a una frecuencia constante, el par mo- 
tor desarrollado es una función del deslizamiento y las características par motor-velocidad pueden 
determinarse a partir de la ecuación (15-18). Un trazo típico de un par motor desarrollado en fun- 
ción del deslizamiento de la velocidad aparece en la figura 15-3. La operación como motor en re- 
versa y en frenado regenerativo se puede obtener mediante la inversión de la secuencia de fases de 
las terminales del motor. Las características de velocidad-par motor inversas se muestran median- 
te líneas punteadas. Existen tres regiones de operación: (1) al funcionar como motor, 0 < s < 1; (2) 
regeneración, s < 0; y (3) operación en sentido contrario, 1 € s € 2. En el uso como motor, el mo- 
tor gira en la misma dirección que el campo; conforme el deslizamiento aumenta, se incrementa el 
par motor, en tanto que el flujo en el entrehierro se mantiene constante. Una vez que el par motor 
alcanza su valor máximo, Tm en s = Sm, el par motor se reduce con el aumento del deslizamiento, 
debido a una reducción del flujo en el entrehierro. 


_.. Par motor 
Regeneración 


hacia adelante 


Uso como motor 
hacia adelante 


Tapón hacia atrás 


t 


“a 
~~ 


Velocidad, am 


Deslizamiento, s 


Caracteristica 


Lai- ^ inversa 


1 
i 
1 
re 
1 
i 
t 
' 


Figura 15-3 Características par motor-velocidad. 
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En regeneración, la velocidad ®, es mayor que la velocidad síncrona @,, con Wm y ©; en la 
misma dirección, y el deslizamiento es negativo. Por lo tanto, R,/s es negativo. Esto significa que 
la potencia es devuelta de la flecha al circuito del rotor y el circuito opera como generador. El mo- 
tor devuelve la potencia al sistema de alimentación. La característica de par motor-velocidad es 
similar a la del uso como motor, pero con un valor negativo para el par motor. 

En la operación en sentido inverso, la velocidad tiene el sentido opuesto a la dirección del 
campo, y el deslizamiento es mayor que la unidad. Esto puede ocurrir si se invierte la secuencia 
de la fuente de alimentación cuando el motor se utiliza en sentido hacia adelante, de tal suerte que 
también se invierte la dirección del campo. El par motor desarrollado, que tiene la misma direc- 
ción que el campo, se opone al movimiento y actúa como par motor de frenado. Dado que s > 1, 
las corrientes dentro del motor son altas, pero el par motor desarrollado es pequeño. La energía 
debida a un freno de operación invertida debe disiparse dentro del motor, lo que provoca un calen- 
tamiento excesivo del mismo. Este tipo de frenado no es recomendable. 

Al arranque, la velocidad de la máquina es Om = 0 y s = 1. El par motor de arranque puede 
determinarse a partir de la ecuación (15-18) si se establece s = 1, como 


3R, V; 
w[(R, + RJ? + (X, + X] 
El deslizamiento para el par motor máximo, sm, puede determinarse al definirse que dT ¿ds = 0 y 
de la ecuación (15-18) obtenemos ; 
R, 

= ox — 

[RF + (X, XY] 
Sustituyendo s = Sm en la ecuación (15-18) obtenemos el par motor máximo desarrollado du- 


rante la fase de utilización como motor, que también se conoce como par motor de jalar o 
par motor de ruptura. 


T,= (15-19) 


(15-20) 


Sm 


3V3 
2w [Rs + VR? + (X, + X,y] 


y el par motor máximo regenerativo puede determinarse de la ecuación (15-18), al suponer 


Tom = (15-21) 


$ = —Sm 
MEET VP" (15-22) 
UC Ze[-R,* VR? + (X, + Xy] 


Si se considera que R, es pequeño en comparación con otras impedancias del circuito, cosa que 
por lo común resulta una aproximación válida en motores de más de 1 kW de especificación, las 
expresiones correspondientes se convierten en 


T= 3R,V? 
sa LR IS? + (X, + X] (15-23) 
puce ee : 
"CARITA + X] (15-24) 
wit 15-25 
"Xe +X, (15-25) 
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3v? 


Al normalizar las ecuaciones (15-23) y (15-24) en función de la ecuación (15-26) obtenemos 
Ta S, 2RAX; F X.) > 2555 
Tm SERÍA (X, + X] 3h + 8? (5520 
y 
T, | 2R1X,+X,) _ 2sa 
T, RE+(X, +X, shed (15-28) 
Si s < 1, s? << s% la ecuación (15-28) puede aproximarse a 
Ty _ 25 2(0, ^70 1) 
Ton = Sm E Sm GO; ] (15-29) 
lo que nos da que la velocidad es una función del par motor, 
Sm 
Di = Ws (1 > 2T... Ta) (15-30) 


Puede notarse, a partir de las ecuaciones (15-29) y (15-30), que si el motor opera con un desliza- 
miento pequeño, el par motor desarrollado resulta proporcional al deslizamiento y la velocidad se 
reduce con eł par motor. La corriente del rotor, que a la velocidad síncrona es cero, aumenta debi- 
do a una reducción en R,/s conforme se reduce la velocidad. El par motor desarrollado también 
aumenta hasta que llega a su valor máximo en s = Sm. Para s < Sm, el motor opera en forma estable 
en la porción de las características de velocidad-par motor. Si la resistencia del rotor es baja, Sm 
también es bajo. Esto es, el cambio en la velocidad del motor desde que no hay carga hasta el par 
motor especificado es sólo un porcentaje pequeño. El motor opera esencialmente a velocidad 
constante. Cuando el par motor de la carga excede el par motor de ruptura, el motor se detiene y la 
protección de sobrecarga debe desconectar de inmediato la fuente, a fin de impedir un daño debi- 
do al sobrecalentamiento. Debe hacerse notar que para $ > Sm, el par motor se reduce, a pesar del 
incremento en la corriente de rotor, y en la mayor parte de los motores la operación sigue inesta- 
ble. La velocidad y el par motor de los motores de inducción puede variarse mediante uno de los 
siguientes procedimientos: 


1. Control de voltaje de estator 

2. Control de voltaje de rotor 

3. Control de frecuencia 

4. Control de voltaje y frecuencia de estator 
5. Control de corriente de estator 

6. Control de voltaje, corriente y frecuencia 


A fin de cumplir con el ciclo de trabajo par motor-velocidad de un propulsor, es común utilizar el 
control de voltaje, corriente y frecuencia. 


Ejemplo 15-1* 


Un motor de inducción trifásico de 460-V 60-Hz y cuatro polos conectado en estrella tiene los si- 
guientes parámetros de circuito equivalente: R, = 0.42 Q, R, = 0.23 Q, Xs = X, = 0.82 Q, y Xn = 
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22 £2. La pérdida sin carga, Pein carga = 60 W, y puede suponerse constante. La velocidad del mo- 
tor es 1750 rpm. Utilice el circuito equivalente aproximado de la figura 15-2 para determinar (a) 
la velocidad síncrona (os; (b) el deslizamiento s; (c) la corriente de entrada J; (d) la potencia de 
entrada Pj; (e) el factor de potencia de entrada de la alimentación, PF,; (f) la potencia en el en- 
trehierro Pg; (g) la pérdida en el cobre del rotor Py; (h) la pérdida en el cobre del estator Psu; (i) 
el par motor desarrollado Ta (j) la eficiencia; (k) la corriente de arranque /,, y el par motor de 
arranque T;; (1) el deslizamiento para el par motor máximo s, (m) el par motor máximo desarro- 
llado en funcionamiento como motor, Tm; (n) el par motor máximo regenerativo desarrollado 
T mri y (0) Tmm y Tm Si se desprecia Rs. 
Solución f = 60 Hz, p = 4, R, = 0.42 Q, R, = 0.23 Q, Xs = X, = 0.82 Q, Xn = 22 Q y N= 1750 
rpm. El voltaje por fase es V, = 460/N3 = 265.58 V, œ = 21 x 60 = 377 rad/s, y ©, = 1750 7/30 
= 183.26 rad/s. 
(a) De la ecuación (15-1), ©, = 2@/p = 2 x 377/4 = 188.5 rad/s. 
(b) De la ecuación (15-4), s = (188.5 — 183.26)/188.5 = 0.028. 
(c) De la ecuación (15-15), 
_ -22 x (0.82 + 0.82) + j22 x (0.42 + 0.23/0.028) _ n 
Z-— 94204 023/0008 -jO2 032 4082) — 7722 21427 


V, | 265.58 


L- Z = 3373 22149.2° = 34.35 /- 149,22 A 


(d) El factor de potencia del motor es 
PE, = cos(-149.2?) = 0.858 (retrasado) 
De la ecuación (15-13), 
P; = 3 x 265.58 x 34.35 x 0.858 = 23,482 W 
(e) Et factor de potencia de la alimentación de entrada es PF, = PF,, = 0.858 (en atraso) 


que es el mismo que el factor de potencia del motor, PFm, dado que la alimentación es senoidal 
(f£) De la ecuación (15-17), la corriente rms del rotor es 


Hu 265.58 
^ [(0.42 + 0.23/0.028)? + (0.82 + 0.82)?]!? 


I. = 30.1 A 


De la ecuación (15-9), 


3 x 30.1? x 0.23 
0.028 


(e) De la ecuación (15-7), P,, = 3 x 30.1?x 0.23 = 625 W. 

(h) La pérdida en el cobre del estator, Ps, = 3 x 30.1? x 0.42 = 1142 W. 

(i) De la ecuación (15-122), T4 = 22,327/188.5 = 118.4 N-m. 

Gj) Po = P, — Pru — Psin carga = 22,327 — 625 - 60 = 21,642 W. 

(k) Para s = 1, la ecuación (15-17) da la corriente rms de arranque del rotor 


265.58 E 
[02.3 0.23 + 0.82 + OB TA 1905 A 


P, = = 22,327 W 


Ls = 


De la ecuación (15-19), 
|.3X 0.23 x 150,5? 
m 188.5 


(1) De la ecuación (15-20), el deslizamiento para el par motor máximo (o para la potencia 
máxima) 


= 82.9N-m 
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E 023 
> [0.427 + (0.82 + 0,82] 


(m) De la ecuación (15-21), el par motor máximo desarrollado 


= £0.1359 


Sm = 


T= 3 x 265.58? 
mm 2 x 188.5 x [0.42 + 0.42? + (0.82 + 0.82)] 
= 265.64 N:m 
(n) De la ecuación (15-22), el par motor máximo regenerativo es 
fos 3 x 265.58? 
"C 2x 188.5 x [-0.42 + V0.42 + (0.82 + 0.827] 
= —440.94 Ne-m 
(o) De la ecuación (15-25), 
= +22 c +0.1402 


Sm = = 9.82 +0.82 
De la ecuación (15-26), 


3 x 265.58? 


Tx 1885 x(0824 082 FN 


Ton md 
Nota. R, reparte la diferencia entre Tmm y Tony. Para Rs = 0, Tmm = -Tmr = 3422 N-m, en 
comparación con T,,,, = 265.64 N-m y T4, = —440.94 N-m. 


15-2.2 Control del voltaje del estator 


La ecuación (15-18) indica que el par motor es proporcional al cuadrado del voltaje de alimenta- 
ción del estator y una reducción en el voltaje del estator producirá una reducción en la velocidad. 
Si el voltaje terminal se reduce a bV,, la ecuación (15-18) da el par motor desarrollado 


3R,(bV,)° 


T4 7 Sat, + Rls) + (X, + X] 


donde b < 1. 

La figura 15-4 muestra las características típicas par motor-velocidad para varios valores de 
b. Los puntos de intersección con la línea de carga definen los puntos de operación estable. En 
cualquier circuito magnético, el voltaje inducido es proporcional al flujo y a la frecuencia, y el 
flujo rms dcl entrchicrro sc puede expresar como 


V, = bV, = Knog 
es decir, 


$- A Kou (15-31) 


donde K, es una constante y depende del número de vueltas del bobinado del estator. Conforme 
el voltaje del estator se reduce, el flujo en el entrehierro y el par motor se reducen también. Para 
un voltaje menor, la corriente tendrá un pico en un deslizamiento de Sa = $ El rango del control de 
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s onse c XH bop AE —— == 2777 


Par motor 


Par motor de la carga 


0 Velocidad, Gm 


9 0.2 0.4 0.6 0.8 1 Deslizamiento, s 


Figura 15-4 Características par motor-velocidad con un voltaje variable de estator. 


velocidad depende del deslizamiento correspondiente al par motor máximo, sm. Para un motor de 
bajo deslizamiento, el rango de velocidades es muy angosto. Este tipo de control de voltaje no es 
adecuado para una carga de par motor constante y por lo general se usa en aplicaciones que re- 
quieren de un par motor de arranque bajo y un rango pequeño de velocidades, con un desliza- 
miento relativamente bajo. 

El voltaje del estator puede modificarse mediante (1) controladores trifásicos de voltaje en 
ca, (2) inversores de enlace variables en cd alimentados por voltaje o (3) inversores PWM. Sin 
embargo, debido a los requisitos limitados del rango de velocidades, por lo general para obtener el 
control del voltaje se utilizan los controladores de voltaje en ca. Estos son muy sencillos. Sin em- 
bargo, el contenido armónico es alto y el factor de potencia de entrada de los controladores es ba- 
jo. Se utilizan principalmente en aplicaciones de baja potencia, como ventiladores, sopladores y 
bombas centrífugas, en las que el par motor de arranque es bajo. También se utilizan en el arran- 
que de motores de inducción de alta potencia, a fin de limitar la corriente de arranque. 


Ejemplo 15-2* 

Un motor de inducción conectado en estrella de cuatro polos trifásico de 460-V 60-Hz tiene los 
parámetros siguientes: R, = 1.01 Q, R, = 0.69 Q, X, = 1.3 Q, X, = 1.94 Q y Xm = 43.5 Q. La pér- 
dida sin carga, Psin carga, €s despreciable. El par motor de carga, que es proporcional al cuadrado 
de la velocidad, es 41 N-m en 1740 rpm. Si la velocidad del motor es 1550 rpm, determine (a) el 
par motor de la carga 77; (b) la corriente del rotor [,; (c) el voltaje de alimentación del estator Va; 
(d) la corriente de entrada al motor J; (e) la potencia de entrada al motor P; (f) el deslizamiento 
correspondiente a la corriente máxima sg; (g) la corriente máxima del rotor J;(max); (h) la veloci- 
dad a la corriente máxima del rotor @,; e (i) el par motor a la corriente máxima Tą. 

Solución p =4, f = 60 Hz, V, = 460/53 = 265.58 V, R, = 1.01 Q, R, = 0.69 Q, X, = 1.3 Q, X,= 
1.94 Q y Xm = 43.5 Q, w= 2n. x 60 = 377 rad/s y Ws = 377 x 2/4 = 188.5 rad/s. Dado que el par 
motor es proporcional al cuadrado de la velocidad, 


T, = Kyo, (15-32) 


En Om = 1740 x /30 = 182.2 rad/s, Tg = 41 N-m y la ecuación (15-32) nos da que Km = 41/182.2? 
= 1.235 x 10° y © m = 1550 x /30 = 162.3 rad/s. De la ecuación (15-4), s = (188.5 — 
162.3)/188.500 = 0.139. 


550 Propulsores de ca Cap. 15 


ect BESTE ROP 


(a) De la ecuación (15-32), Tz = 1.235 x 10? x 162.3? 2 32.5 Nem. 
(b) De las ecuaciones (15-10) y (15-32), 


QR, 
Pa = Mr (1 — 5) = Tio, + Psin carga (15-33) 


En el caso de pérdidas despreciables con carga 


L= | STLOm | 
i 3R — s) 
(15-34) 
_ [0.139 x 32.5 x alr > 
" E x 0,69 (1 — 0,139) | 72028 A 
(c) El voltaje de alimentación del estator 
z RA? 12 
v, = 1, [(R + E) + x, + xy] 
(15-35) 
T 0.69 \? ^ 1/2 
= 20.28 x [(1.01 + PEF)" ena + roe] = 137.82 
(d) De la ecuación (15-15), 
—43.5 x (1.3 + 1.94) + ¡43.5 x (1.01 + 0.69/0.139) _ a 
Zi = ——~T ot + 0.69/0.139 -jd33 +13 + 194 977 214426 
Vao 74372 " VIEN E 4 
I, = p = 697 4 144,26” = 22 /—144,26" A 
(e) PFm = cos(—144.26°) = 0.812 (retrasado). De la ecuación (15-13), 
P;=3 x 137.82 x 22.0 x 0.812 = 7386 W 
(f) Sustituyendo Om = @.(1 — s) y TL = Km 7» en la ecuación (15-34) obtenemos 
= sTLOm y E E SK, 0; 12 
um Ezi mp seem (1439 


El deslizamiento en el cual J, se hace máxima se puede obtener al hacer que dl, /ds = 0, esto nos da 
Sq = (15-37) 


(g) Sustituyendo 5, = ten la ecuación (15-36) obtenemos la corriente maxima del rotor 


4K mo 7? 
D max) = Os ( v. :) 
BUR; (15-38) 
4 x 1.235 x 1073 x 188.52 
= 188.5 (EMT VE) A 
(h) La velocidad a la corriente máxima 
wa = wl — Sy = (2/3), = 0.66670, 

(15-39) 


= 188.5 x 2/3 = 125.27 rad/s or 1200 rpm 
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(i) De las ecuaciones (15-9), (15-12a) y (15-36), 


R, 
T, = Mimix) a 
s (15-40) 

0.69 


ES 2 
9 x 24.3? x 188.5 


= 19.45 N-m 


15-2.3 Control del voltaje del rotor 


En un motor de rotor devanado, se puede conectar una resistencia externa trifásica a los anillos de 
deslizamiento, tal y como se muestra en la figura 15-5a. Si se varía la resistencia Ry, puede variar- 
se el par motor desarrollado. Si R, se refiere al bobinado del estator y se suma a R,, la ecuación 
(15-18) puede aplicarse, a fin de determinar el par motor desarrollado. Las características típicas 
par motor-velocidad en función de la resistencia del rotor aparecen en la figura 15-5b. Este méto-. 
do incrementa el par motor de arranque, en tanto limita la corriente de arranque. Sin embargo, se 
trata de un método ineficiente y, si las resistencias en el circuito del rotor no son iguales, existirán 
desequilibrios en los voltajes y corrientes. Un motor de inducción de rotor devanado sc discña pa- 
ra tener una baja resistencia al rotor, de tal manera que en operación la eficiencia sea alta y el des- 
lizamiento a plena carga sea bajo. El incremento en la resistencia del rotor no afecta el valor del 
par motor máximo, pero aumenta el deslizamiento. Los motores de rotor devanado se utilizan am- 
pliamente en aplicaciones que requieren de arranques y frenados frecuentes, con pares motor de 
arranque grandes (por ejemplo, malacates de grúas). En vista de la disponibilidad de los bobina- 
dos del rotor para modificar la resistencia del mismo, el rotor devanado ofrece una mayor flexibi- 
lidad de control. Sin embargo, el costo aumenta y el mantenimiento es necesario, debido a los 
anillos y escobillas de deslizamiento. El uso del motor del rotor devanado es menos común en 
comparación con el motor de jaula de ardilla, 

La resistencia trifásica puede reemplazarse por un rectificador trifásico de diodos y un pul- 
sador, tal y como se ve en la figura 15-6a, donde el GTO opera como interruptor pulsador, El in- 
ductor, La, actúa como fuente de corriente, Ja, y el pulsador varía la resistencia efectiva, misma 
que puede determinarse a partir de la ecuación (14-45): 


R, = RU — k) (15-41) 
donde k es el ciclo de trabajo del pulsador. Si se varía el ciclo de trabajo también es posible controlar 


Par motor 


Rx en incremento e. 
Estator 


Os, velocidad 
Desiizamiento, s 


(a) Resistencia del rotor (b) Crecimiento de Rx 


Figura 15-5 Control de la velocidad mediante la resistencia del motor. 
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la velocidad. La porción de la potencia en el entrehierro que no es convertida en potencia mecánica, se 
le conoce como potencia de deslizamiento. La potencia de deslizamiento se disipa en la resistencia R. 
La potencia de deslizamiento del circuito del rotor puede devolverse a la alimentación, 
reemplazando el pulsador y las resistencias, R, con un convertidor trifásico completo, tal y como 
se muestra en la figura 15-6b. El convertidor opera en modo de inversión, con un rango de retraso 


Alimentación trifásica 


Potencia de deslizamiento 


(a) Control de deslizamiento por pulsador 


Alimentación trifásica 


Rectificador de diodos — Rectificador controlado 


(b) Propulsor Kramer estático 


Alimentación trifásica 


Negativa 


“——— Potencia de deslizamiento (bidireccional) 


(c) Propulsor Scherbius estático 


Figura 15-6 Control de la potencia de deslizamiento. 
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T/2 € a. < T, por lo que devuelve energía a la fuente. La variación del ángulo de retraso permite un 
flujo de potencia y el control de la velocidad. Este tipo de propulsores se conocen como propulso- 
res Kramer estáticos. De nuevo, si se reemplaza el puente de rectificadores por tres convertidores 
trifásicos duales (o cicloconvertidores), como aparece en la figura 15-6c, el flujo de potencia de 
deslizamiento en cualquier dirección resulta posible; esta disposición se conoce como propulsor 
Scherbius estático. Los propulsores Kramer y Scherbius estáticos se utilizan en las aplicaciones 
de gran potencia de las bombas y los sopladores, en las que sólo se requiere de un rango limitado 
del control de velocidades. Dado que el motor está conectado directamente con la fuente, el factor 
de potencia de estos propulsores es por lo general alto. 


Ejemplo 15-3* 


554 


Un motor de inducción de rotor devanado conectado en estrella de seis polos trifásico de 460-V 
60-Hz cuya velocidad está controlada por el deslizamiento de potencia, tal y como se muestra en 
la figura 15-6a, tiene los parámetros siguientes: Rs = 0.041 Q, R, = 0.044 Q, X, = 0.29 Q, X, = 
0.44 2 y Xm = 6.1 W. La relación de vueltas entre los embobinados del rotor y el estator es nm = 
NN, = 0.9. La inductancia La es muy grande y su corriente [¿ tiene una componente ondulatoria 
despreciable. Los valores de Rs, R,, Xs y X, para el circuito equivalente de la figura 15-2 se pue- 
den considerar despreciables en comparación con la impedancia efectiva de L4. La pérdida en va- 
cío del motor es despreciable. Las pérdidas en el rectificador, en el inductor Lg y en el pulsador 
GTO también son despreciables. 

El par motor de la carga, que es proporcional al cuadrado de la velocidad, es de 750 N-m a 
1175 rpm. (a) Si el motor debe operar a una velocidad mínima de 800 rpm, determine la resisten- 
cia, R. Con este valor de R, si la velocidad deseada es 1050 rpm, calcule (b) la corriente del in- 
ductor 74, (c) el ciclo de trabajo del pulsador k, (d) el voltaje en cd Va, (e) la eficiencia y (f) el 
factor de potencia de entrada, PF, del propulsor. 
Solución V, = V, = 460/83 = 265.58 V, p = 6, © = 21 x 60 = 377 rad/s, y 0, = 2 x 377/6 = 
125.66 rad/s. El circuito equivalente del propulsor aparece en la figura 15-7a, que se puede redu- 


Ar 
NN, s 


X! 


RA, = R(1 = k) 


Re = A(1 - k) 


Transformador ideal 
(b) Circuito equivalente aproximado 


Figura 15-7 Circuitos equivalentes para el ejemplo 15-3. 
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cir a la figura 15-7b suponiendo que se desprecian los parámetros del motor. De la ecuación 
(15-41), el voltaje en cd de la salida en el rectificador es 


Va = LR, = LR TE k) (15-42) 
y 
N, 
E, = sV, W7 SV Am (15-43) 


Para un rectificador trifásico, la ecuación (3-77) relaciona E, y Va como 
Vy = 1.654 x V2E, = 2.3394F, 
Utilizando la ecuación (15-43), 


Va = 2.3394 V, n. (15-44) 
Si P, es la potencia de deslizamiento, la ecuación (15-9) da la potencia en el entrehierro 
p,- È 


s 
y la ecuación (15-10) da la potencia desarrollada como 


32.01 - s) 


P, = XP, - P) = 3 (£ — p) E 


(15-45) 


Dado que la potencia total de deslizamiento es 3P, = Vila y Pa = TLOm, la ecuación (15-45) se 
convierte en 


Py= Avila = Tron = Tol — s) (15-46) 


Sustituyendo V, de la ecuación (15-44) en la ecuación (15-46) y resolviendo en función de /¿ ob- 
tenemos 


= Tro. 
2.3394 V ¿My 


lo que indica que la corriente del inductor es independiente de la velocidad. Igualando la ecua- 
ción (15-42) con la ecuación (15-44) obtenemos 


2.33945V ¿Mm = LRO — k) 


La (15-47) 


lo que nos da 
s= re (15-48) 
La velocidad se puede determinar a partir de la ecuación (15-48) como 
On = w (1 — 5) = ws [1 = Wu (15-49) 
= 0, li - e (15-50) 


lo que demuestra que para un ciclo de trabajo fijo, la velocidad se reduce con el par motor de la car- 
ga. Si se varía k desde O hasta 1, se puede variar la velocidad a partir de un valor mínimo hasta @,. 
(a) On = 800 11/30 = 83.77 rad/s. De la ecuación (15-32), el par motor a 900 rpm es 


» 800 _ 
T, = 750 x (FX) = 347.67 Num 
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De la ecuación (15-47), la corriente del inductor correspondiente es 


347.67 x 125.66 
lu = 5 330d x 26858 x 0.9 7 SB A 


La velocidad será mínima cuando el ciclo de trabajo k sea cero y la ecuación (15-49) da la velo- 
cidad mínima 


83.77 = 125.66 (1 78.13R ) 


2.3394 x 265.58 x 0.9 


y esto da como resultado R = 2.3856 Q. 
(b) A 1050 rpm 


2 
T, = 750 x (=) = 598.91 N-m 
by S891 x 12566 a 


~ 2.3394 x 265.58 x 0.9 


(c) Om = 1050 7/30 = 109.96 rad/s y la ecuación (15-49) obtenemos 


134.6 x 2.3856(1 — A 


109.96 = 125.66 j| 7 3.3394 x 265.58 x 0.9 


lo que nos da & = 0.782. 
(d) Utilizando la ecuación (15-4), el deslizamiento es 


_ 125.66 — 109.96 


s= 125.66 = 0.125 


De la ecuación (15-44), 
V, = 2.3394 x 0.125 x 265.58 x 0.9 = 69.9 V 
(e) La pérdida de potencia, 
P, = Vala = 69.9 x 134.6 = 9409 W 
La potencia de salida, 
P, = Tiom = 598.91 x 109.96 = 65,856 W 


La corriente rms del rotor con respecto al estator es 


sd 
I, = N3 Lai = Ņ3 X 134.6 x 0.9 = 98.9 A 
La pérdida en el cobre del rotor Pyu = 3 x 0.044 x 98.9? = 1291 W, y la pérdida en el cobre del estator, 
Psu = 3 x 0.041 x 98.9? = 1203 W. La potencia de entrada 
P; = 65,856 + 9409 + 1291 + 1203 = 77,759 W 


La eficiencia es 65,856/77,759 = 85%. 
(f) De la ecuación (3-62) para n = 1, la componente fundamental de la corriente del rotor con res- 
pecto al estator es 


I, = 0.779714 T 
' s 


= 0.7797 x 134.6 x 0.9 = 94.45 A 


= 0.7797 L ¿Ry 
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On icol 


y la corriente rms a través de la rama magnetizante es 


MEN. SN 265.58 
"X, 6.1 


= 43.54 A 


La componente fundamental rms de la corriente de entrada es 


2112 
1, = [(0.77971,0, + (Z) | 


nm 


(15-51) 
= (94.45 + 43.545) ^ = 104 A 
El ángulo del factor de potencia está determinado aproximadamente por 
VIX, 
= —tan Lin 
EA TT n, 
4354 (15-52) 


= —tan 04.45 [724.74 


El factor de potencia de entrada PF, = cos(~24.74°) = 0.908 (atrasado). 


Ejemplo 15-4* 


El motor de inducción del ejemplo 15-3 está controlado por un propulsor Kramer estático, tal y 
como se muestra en la figura 15-6b. La relación de vueltas del voltaje en ca del convertidor al 
voltaje de alimentación es N; = Na/N, = 0.40. El par motor de la carga es 750 N-m a 1175 rpm. 
Si es necesario que el motor opere a una velocidad de 1050 rpm, calcule (a) la corriente del in- 
ductor Ja; (b) el voltaje en cd Va; (c) el ángulo de retraso del convertidor, œ; (d) la eficiencia; y 
(e) el factor de potencia de entrada del propulsor, PF;. Las pérdidas en el rectificador del diodo, 
convertidor, transformador e inductor L4 son despreciables. 

Solución V, = V; = 460/N3 = 265.58 V, p=6, © = 27 x 60 = 377 rad/s, (0, = 2 x 377/6 = 
125.66 rad/s y Om = 1050 1/30 = 109.96 rad/s. Entonces 


., 125.66 — 109.96 


125.66 o 609 
1050 
T, = 750 x (5) = 598.91 N-m 


(a) El circuito equivalente del propulsor aparece en la figura 15-8 donde los parámetros 
del motor se desprecian. De la ecuación (15-47) la corriente del inductor es 


508.91 x 125.66 
Ta = 33194 x 265.58 x 0.9 — 13464 


NacNy la 


Motor Transformador 


Figura 15-8 Circuito equivalente para el propulsor Kramer estático. 
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(b) De la ecuación (15-44), 
V42 2.3394 x 0.125 x 265.58 x 0.9 = 69.9 V 


(c) Dado que el voltaje de entrada en ca al convertidor es V; = n¿V,, la ecuación (5-57) da 
el voltaje promedio del convertidor en el lado de la cd como 


_3V3V2n,V, " 
T 


Vac = os a = -2.3394n.V, cos a (15-53) 


Dado que V4 = Vgc, las ecuaciones (15-44) y (15-53) dan 
2.3394sV,n, = -2.3394n,V, cos a 
lo que da 


y = ie OS Ye (15-54) 


Am 


La velocidad, que es independiente del par motor, se convierte en 


=es(l — s) = Ne cos a 
On = e(l s) Wy (1 + Mn ) 
(15-55) 
= 0.4 cos a 
109.96 = 125.66 x (1 + 4) 


que nos da el ángulo de retraso, œ = 106.3°. 
(d) La potencia devuelta 


P, = Vala = 69.9 x 134.6 = 9409 W 
La potencia de salida 


P, = Tle, = 598.91 x 109.96 = 65,856 W 


La corriente rms del rotor referida al estator es 


2 2 
ip NE linm = aE x 134.6 x 0.9 = 98.9 A 


P, = 3 x 0.044 x 98.9? = 1291 W 
P, = 3x 0.041 x 98.9? = 1203 W 
P, = 65,856 + 1291 + 1203 = 68,350 W 


La eficiencia es 65,856/68,350 = 96%. 
(e) De Ja parte (f) del ejemplo 15-3, J = 0.7797 Ign, = 94,45 A, Im = 265.58/6.1 = 43.54 A, e là 
= 104/-24.74°. Del ejemplo 5-11, la corriente rms devuelta a la alimentación es 
2 2 
In = VS un. [=a = 4 X 134.6 X 0.4 (Ta = 41.98 / -106.3* 
La corriente de entrada efectiva del propulsor es 
L= L, + In = 104 /-24.74% + 41.98 /-106.3° = 117.7 /-45.4 A 
El factor de potencia de entrada PF,  cos(-45.4^) = 0.702 (atrasado). 
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Nota. La eficiencia de este propulsor es más alta que la del control de la resistencia del ro- 
tor mediante pulsador. El factor de potencia depende de la relación de vueltas del transformador 
(es decir, si n; = 0.9, a = 97.1? y PF, = 0.5; si nc = 0.2, a = 124,2”, y PF; = 0.8). 


15-2.4 Control por frecuencia 


El par motor y la velocidad de los motores de inducción pueden controlarse modificando la frecuen- 
cia de alimentación. Podemos notar de la ecuación (15-31) que al voltaje y la frecuencia especifica- 
dos, cl flujo cs también cl valor especificado. Si el voltaje se mantiene fijo en su valor especificado, 
en tanto se reduce la frecuencia por abajo de su valor, el flujo aumenta. Esto causa saturación del 
flujo en el entrehierro, y los parámetros del motor no son válidos en la determinación de las caracte- 
rísticas par motor-velocidad. A baja frecuencia, las reactancias se reducen y la corriente del motor 
puede resultar demasiado alta. Este tipo de control de frecuencia normalmente no se utiliza. 

Si la frecuencia se incrementa por arriba de su valor especificado, el flujo y el par motor se 
reducen. Si la velocidad síncrona, correspondiente a la frecuencia especificada se conoce como 
velocidad base Wp», la velocidad síncrona a cualquier otra frecuencia se convierte en 


(Ms = Bop 
y 
Bo, 7 On Om 
=f po ot x 
S Bor Bos (15-56) 
La expresión del par motor en la ecuación (15-18) se convierte en 
3R,Vi 


Ta 7 Ba KR, + Ris? + (BX, + BL (15-57) 


Las características típicas par motor-velocidad se muestran en la figura 15-9, para diversos valo- 
res de B. El inversor trifásico de la figura 10-5a puede hacer variar la frecuencia manteniendo fijo 
el voltaje. Si R, es despreciable, la ecuación (15-26) da el par motor máximo a la velocidad base 


Par-motor 


hy 
N 


M 
Na Im B? = Tmb = constante 
X 


0.6 s 
0.4 
0.2 
y 1 15 "2 2.5 3 
ma 


Figura 15-9 Características de par motor con control por frecuencia. 
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como 


3v? 
Ta) = Za XK. * X) (15-58) 
El par motor máximo a cualquier otra frecuencia es 
3 V 2 y 
= —— AZ 15-59 
T." Tot FEB n 
y de la ecuación (15-25), el deslizamiento correspondiente es 
R, 
Sm = BO, +X) TX) (15-60) 
Normalizando la ecuación (15-59) en función de la ecuación (15-58) obtenemos 
Tr 1 
i . (15-61) 
y 
Tí? ami Tu (15-62) 


Por lo tanto, de las ecuaciones (15-61) y (15-62), se puede llegar a la conclusión de que el par mo- 
ior máximo es inversamente proporcional al cuadrado de la frecuencia, y TB? se mantiene cons- 
tante en forma similar al comportamiento de los motores serie de cd. En este tipo de control, se 
dice que el motor opera en modo de debilitamiento de campo. Para B > 1, el motor opera a un vol- 
taje terminal constante y el flujo se reduce, limitando por lo tanto la capacidad de par del motor. 
Para 1 < f < 1.5, la relación entre T, y B se puede considerar prácticamente lineal. Para B < 1, el 
motor opera normalmente a un flujo constante; el voltaje terminal V, se reduce junto con la fre- 
cuencia, de tal forma que el flujo se conserve constante. 


Ejemplo 15-5 


Un motor de inducción conectado en estrella de cuatro polos trifásico de 11.2-KW 1750-rpm 
460-V 60-Hz tiene los siguientes parámetros: Rs = 0, R, = 0.38 Q, X, = 1.14Q,X,=1.71 Q, y Xn 
= 33.2 Q. El motor se controla variando la frecuencia de la alimentación. Si el requisito de par 
motor de ruptura es 35 N-m, calcule (a) la frecuencia de alimentación y (b) la velocidad W, al 
par motor máximo. 

Solución V = V, = 460/43 = 265.58 V, a = 210 x 60 = 377 rad/s, p = 4, Pg = 11,200 W, Tip x 
1750 7/30 = 11,200, Tmp = 61.11 N-m y Tm = 35 N-m. 

(a) De la ecuación (15-62) 


[m 61.11 
B= Te = 35. = 1.321 


ws = Bw, = 1.321 x 377 = 498.01 rad/s 


De la ecuación (15-1), la frecuencia de alimentación es 


_ 4 x 498.01 


w = > = 996 rad/s O 158.51 Hz 
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(b) De la ecuación (15-60), el deslizamiento correspondiente al par motor máximo es 


RIB | 0381321 — 
Bec y pup. 


xo, = 498.01 x (1 — 0.101) = 447.711 rad/s o 4275 rpm 


15-2.5 Control de voltaje y de frecuencia 


Si se mantiene constante la relación entre voltaje frecuencia, el flujo en la ecuación (15-31) se 
conserva constante. La ecuación (15-59) indica que el par motor máximo, que es independiente de 
la frecuencia, sc puedo mantener aproximadamente constante. Sin embargo, a una baja frecuencia, 
el flujo se reduce en el entrehierro, debido a la reducción de la impedancia del estator, y el voltaje 
debe incrementarse para mantener el nivel del par motor. Este tipo de control normalmente se co- 
noce como control volts! hertz. 
Si ws = Doy, y la relación entre voltaje y frecuencia es constante, de forma que 
V 
“42d 5i 
"m (15-63) 
La relación d, que se calcula a partir del voltaje terminal especificado V; y la velocidad base œ», 
está dado por 
po V, 
d= "s (15-64) 
Sustituyendo V, de la ecuación (15-56) en la ecuación (15-57), obtenemos el par motor Ta, y el 
deslizamiento para el par motor máximo es 
— R, 
[Rj + CX, + Xy]? 
Las caracteristicas tipicas par motor-velocidad se muestran en la figura 15-10. Conforme la 
frecuencia se reduce, B disminuye y el deslizamiento correspondiente al par motor máximo au- 
menta. Para una demanda dada de par motor, la velocidad se puede controlar si se varía la fre- 
cuencia, de acuerdo con la ecuación (15-64). Por lo tanto, al variar tanto el voltaje como la 
frecuencia, es posible controlar el par motor y la velocidad. Normalmente el par motor se mantie- 
ne constante, en tanto se varía la velocidad. El voltaje a frecuencia variable se puede obtener rne- 
diante inversores trifásicos, es decir, cicloconvertidores. Los cicloconvertidores se utilizan en 


(15-65) 


Sm 


Par motor Gt > C527 0537 Wea I 


Velocidad, dm 
B 
Figura 15-10 Características par motor-velocidad con control volts/hertz. 
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aplicaciones de potencias muy grandes (por ejemplo, locomotoras y molinos de cemento) en las 
que el requisito de frecuencia es la mitad o una tercera parte de la frecuencia de línea. 

En la figura 15-11 se muestran tres disposiciones posibles de un circuito para la obtención de 
voltajes y frecuencias variables. En la figura 15-11a, el voltaje en cd se conserva constante, se apli- 
can técnicas PWM para variar tanto el voltaje como la frecuencia dentro del inversor. En razón de la 
existencia del rectificador de diodos, la regeneración no es posible y el inversor generará armónicas 
de regreso a la alimentación en ca. En la figura 15-11b, el pulsador varía el voltaje en cd al inversor 
y este controla la frecuencia. Debido al pulsador, la inyección de armónicas a la alimentación en ca 
es reducida. En la figura 15-11c, se varía el voltaje en cd mediante el convertidor dual, y dentro del 
inversor la frecuencia es controlada. Este arreglo permite la regeneración; sin embargo, el factor de 
potencia de entrada al convertidor es bajo, especialmente a un ángulo grande de retraso, 


Alimentación 
trifásica o 


(a) Cd fija y propulsor inversor PWM 


Pulsador 
Alimentación 


trifásica e 


Alimentación 
trifásica ə 


Convertidor dual 
(c) Cd variable proveniente del convertidor dual y del inversor 


Figura 15-11 Propulsores de motor de inducción de fuente de voltaje, 


Ejemplo 15-6* 


Un motor de inducción trifasico conectado en estrella de cuatro polos de 11.2-kW 1750-rpm 
460-V 60-Hz tiene los parámetros siguientes: Rs = 0.66 Q, R, = 0.38 Q, X, = 1.14 Q, X,21710 
y Xm = 33.2 Q. El motor está controlado mediante la variación de la frecuencia y el voltaje. La 
relación volts/hertz, que corresponde al voltaje y la frecuencia especificados, se mantiene cons- 
tante. (a) Calcule el par motor máximo Pm y la velocidad correspondiente Om para 60 Hz y para 
30 Hz. (b) Repita la parte (a) si Rs es despreciable. 
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Solución p = 4, Va = V, = 460/N3 = 265.58 V, œ = 27 x 60 = 377 rad/s y de la ecuación (15-1), 
Wp = 2 x 377/4 = 188.5 rad/s. De la ecuación (15-63), d = 265.58/188.5 = 1.409. 

(a) A 60 Hz, ©% = € = 188.5 rad/s, B = 1 y Va = do, = 1.409 x 188.5 = 265.58 V. De la 
ecuación (15-65), 


qe 0.38 
"" [0.662 + (1.14 + 1.71]? 


wm = 188.5 x (1 — 0.1299) = 164.01 rad/s o 1566 rpm 


= 0.1299 


De la ecuación (15-21), el par motor máximo es 

3 3 x 265.58? 

(2x 188.5 x [0.66 + V0.66? + (1.14 + 1.71)] 
A 30 Hz, 6,2 2 x 2x 7 30/4 = 94.25 rad/s, B = 30/60 = 0.5 y V; = dw, = 1.409 x 94.25 = 

132.79 V. De la ecuación (15-65), el deslizamiento correspondiente al par motor máximo es 


0.38 
[0.662 + 0.52 x (1.14 + 1.71 


€, = 94.25 x (1 — 0.242) = 71.44 rad/s o 682 rpm 


7 3 x 132.79 
2 x 94.25 x [0.66 + V0.66? + 0.5? x (1.14 + 1.717] 


= 156.55 Nc.m 


m 


55 yp = 0.242 


= 125.82 N:m 


m 


(b) A 60 Hz, © = (0,= 188.5 rad/s y Va = 265.58 V. De la ecuación (15-60), 


_ 0.38 
— 1.14 * 1.71 


Wm = 188.5 x (1 — 0.1333) = 163.36 rad/s o 1560 rpm 


Sm = 0,1333 


De la ecuación (15-59), el par motor máximo es Tm = 196.94 N-m. 
A 30 Hz, ©, = 94.25 rad/s, B = 0.5 y V, = 132.79 V. De la ecuación (15-60) 


0.38/0.5 
Sm 7 T1144 171 = 0.2666 


94.25 x (1 — 0.2666) = 69.11 rad/s o 660 rpm 


Wm 


De la ecuación (15-59) el par motor máximo es T, = 196.94 N-m. 


Nota: Al despreciar R, puede introducirse un error significativo en la estimación del par 
motor, especialmente a una frecuencia baja. 


15-2.6 Control de corriente 


El par motor de los motores de inducción puede controlarse variando la corriente del rotor. La co- 
rriente de entrada, que es fácilmente accesible, se modifica en vez de variar la corriente del rotor. 
Para una corriente de entrada fija, la corriente del rotor depende de los valores relativos de las im- 
pedancias magnetizantes y del circuito del rotor. De la figura 15-2, se puede encontrar que la co- 
rriente del rotor es 

JX mi. i 


L-RGIRATHRXX X) ^0 (15-66) 
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De las ecuaciones (15-9) y (15-12a), el par motor desarrollado es 
BR (Xml) 


Te RA RsY + (X, € X, 3 XY] (15-67) 
y el par motor de arranque en s=.1 es 
= SR (X LY? 
T= GAR + RY + Xn F X, F X M 
El deslizamiento correspondiente al par motor máximo es 
R: 
Sn = + RTT (Xn + X, + XY)? von 


En una situación real, como la que se muestra en la figura 15-1b y c, la corriente del estator, a tra- 
vés de R, y de X; será constante en /;. Por lo general, Xm es mucho mayor que X; y que R,, mismas 
que se pueden despreciar en la mayor parte de las aplicaciones. Despreciando los valores de R, y 
de X,, la ecuación (15-69) se convierte en 


R, $ 
y =E X. ma (15-70) 
y en 5 = Sm, la ecuación (15-67) nos proporciona el par motor máximo, 
3x2 A osa 
= oo P = M 15-71 
I aa E Ube T tore 


Se puede observar a partir de la ecuación (15-71), que el par motor máximo depende del 
cuadrado de la corriente y que es aproximadamente independiente de la frecuencia. Las caracterís- 
ticas típicas par motor-velocidad se muestran en la figura 15-12. Dado que X es grande en com- 
paración con X; y X,, el par motor de arranque es bajo. Conforme aumenta la velocidad, o el 
deslizamiento se reduce, el voltaje en el estator se eleva y el par motor aumenta. La corriente de 
arranque es baja debido a los bajos valores del flujo (ya que Im es bajo y Xm es grande) y de la co- 
rriente del rotor, comparados con sus valores especificados. En razón del incremento de flujo, el 
par motor aumenta con la velocidad. Un incremento adicional en la velocidad hacia la pendiente 
positiva de las características aumenta el voltaje terminal más allá del valor especificado. Tam- 
bién el flujo y la corriente magnetizante se incrementan, saturando por lo tanto el flujo. Se puede 
controlar el par motor mediante la corriente y cl deslizamiento en el estator. Para mantener cons- 
tante el flujo en el entrehierro y a fin de evitar saturación debida al alto voltaje, normalmente el 
motor se opera en la pendiente negativa de las características equivalentes par motor-velocidad, 


Par motor, Ta 


11715271332 Iya 


véleeidad: oe: Figura 15-12 Características par motor-ve- 
0 ws y locidad mediante control de corriente. 
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con control de voltaje. La pendiente negativa esta en la región inestable y el motor debe operarse 
en control de lazo cerrado. A un deslizamiento bajo, el voltaje terminal puede resultar excesivo y 
el flujo se saturará. Debido a la saturación, el pico de par motor, tal y como aparece en la figura 
15-12, será menor de lo mostrado. 

La corriente constante puede suministrarse por inversores de fuente de corriente trifásicos. 
El inversor alimentado por corriente tiene las ventajas del control de corriente de falla y la co- 
rriente es menos sensible a las variaciones de los parámetros del motor. Sin embargo, genera ar- 
mónicas y pulsación en el par motor, En la figura 15-13 se muestran dos disposiciones posibles de 
propulsores de inversor alimentado por corriente. En la figura 15-13a el inductor actúa como 
fuente de corriente y el rectificador controlado maneja la fuente de corriente. El factor de potencia 
de entrada de esta disposición es muy bajo. En la figura 15-13b, el pulsador controla la fuente de 
corriente y el factor de potencia de entrada es más alto. 


Alimentación 
trifásicao 


Inversor 
de fuente 
de corriente 


(a) Fuente de corriente alimentada por rectificador controlado 


Pulsador 


Alimentación 


trifásica o 
Inversor 


de fuente 


(b) Fuente de corriente alimentada por pulsador 


Figura 15-13 Propulsor de motor inductor de fuente de corriente. 


Ejemplo 15-7* 


Un motor de inducción trifasico conectado en estrella de cuatro polos de 11.2-KW 1750-rpm 
460-V 60-Hz tiene los siguientes parámetros: Rs = 0.66 Q, R, = 0.38 Q, X, = 1.14 Q, X, = 1.71 Q 
y Xm = 33.2 Q. La pérdida sin carga es despreciable. El motor está controlado por un inversor de 
fuente de corriente y la corriente de entrada se mantiene constante en 20 A. Si la frecuencia es 40 
Hz y el par motor desarrollado es 55 N-m, determine (a) el deslizamiento correspondiente al par 
motor máximo $4 y el par motor máximo Tm; (b) el deslizamiento s; (c) la velocidad del rotor 
Om; (d) el voltaje terminal por fase, Va; y (e) el factor de potencia PF,,. 

Solución —Vatespecificados) = 460/83 = 265.58 V, I; = 20 A, Tr = Ta = 55 Nom y p=4. A 40 Hz, © 
= 2n x 40 = 251.33 rad/s, 0, = 2 x 251.33/4 = 125.66 rad/s, Rs = 0.66 Q, R, = 0.38 Q, X, = 1.14 
x 40/60 = 0.76 Q, X, = 1.71 x 40/60 = 1.14 Q y Xm = 33.2 x 40/60 = 22.13 Q. 

(a) De la ecuación (15-69), 


. 0.38 
(0.662 + (22.13 + 0.78 + 1.14)]/2 


Sm 


= 0.0158 
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De la ecuación (15-67), Tm = 94.68 N-m. 
(b) De la ecuación (15-67), 
3(R,/s)(22.13 x 20) 


T, = 55 = 15566 x [0.66 + RIs) + Q2.13 4 076 4 1.147] 


lo que nos da (RJsY. — 83.74(Re/s) + 578.04 = 0 y resolviendo en función de R,/s obtenemos que 
E = 76.144 o 7.581 


y s = 0.00499 o 0.0501. Dado que el motor opera por lo general con un deslizamiento grande en 
la parte negativa de la pendiente de las características par motor-velocidad, 


s = 0.0501 
(c) Om = 125.656 x (1 — 0.0501) = 119.36 rad/s, es decir, 1140 rpm. 


(d) De la figura 15-2, se puede deducir la impedancia de entrada como 


Ž; = Ri + jX; = (R? + X1? [On = Zi [On 


donde 
ie: XÀQ, + Rs) 
Ri = TR, F Ris + (Xm X, XX (13572) 
= 6.260 
; Xnl(Rs + R,/s) +(X, + XOUE, + Xs + XI 
e (R, + Ris} + (X, +X, 4 X) (13273) 
= 38990 
y 
6,, = tan”! n 
= 31,9° 
d (15-74) 


Zi = (6.26! + 3,8997)? = 7,38 Q 
Va = Zl; = 7.38 x 20 = 147.6 V 
(e) PE, = cos(31.9°) = 0.849 (atrasado). 
Nota. Si se calcula el par motor máximo a partir de la ecuación (15-71), Tm = 100.49 y Va (en 
S = Sm) es 313 V. Para una frecuencia de la alimentación de 90 Hz, el cálculo de los valores da c = 
282.74 rad/s, X, = 1.71 Q, X, = 2.565 Q, Xm = 49.8 Q, Sm = 0.00726, Tm = 96.1 N-m, s = 0.0225, Va 


=316 V y V, (ens = Sm) = 699.6 V. Resulta evidente que a un deslizamiento bajo y una alta frecuen- 
cia, el voltaje terminal puede exceder el valor especificado y saturar el flujo del entrehierro. 


15-2.7 Control de voltaje, corriente y frecuencia 


Las características par motor-velocidad del motor de inducción dependen del tipo de control. Pue- 
de ser necesario variar el voltaje, la frecuencia y la corriente a fin de cumplir con los requisitos de 
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Par motor constante Voltaje del estator, Va 


Par motor, Tg Potencia constante 


_— 
-e 


Corriente del éstator, ls 
a^ 


Deslizamiento, s 
E 
Ba pr 


Figura 15-14 Variables de control en función de la frecuencia. 


par motor-velocidad tal y como se muestra en la figura 15-14, donde aparecen tres regiones. En la 
primera región, la velocidad puede variarse mediante el control del voltaje (o de la corriente) a un 
par motor constante. En la segunda región, el motor opera a una corriente constante y lo que varía 
es el deslizamiento. En la tercera región, la velocidad queda controlada por la frecuencia a un va- 
lor reducido de la corriente del estator. 

Las variaciones del par motor y de la potencia para un valor de corriente del estator y de la 
frecuencia por debajo de la frecuencia especificada aparecen en líneas punteadas en la figura 15- 
15. Para B < 1, el motor opera a un flujo constante. Para B > 1, el motor opera bajo el control de 
frecuencia, pero a un voltaje constante. El motor opera en el modo de debilitamiento de campo. 


Par motor 


Tm 


Par motor constante 


f especificada 


Potencia constante 


Incremento de f 


Figura 15-15 Características de par motor-velocidad para un control de frecuencia variable. 
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En el funcionamiento como motor, una disminución en el comando de la velocidad reduce 
la frecuencia de la alimentación. Esto convierte la operación en frenado regenerativo. El propulsor 
desacelera, bajo la influencia del par motor del frenado y del par motor de la carga. Para velocida- 
des por debajo del valor especificado œp, el voltaje y la frecuencia se reducen, junto con la veloci- 
dad, a fin de mantener la relación deseada de V/f o de flujo constante y la operación de las curvas 
velocidad-par motor con una pendiente negativa mediante la limitación de la velocidad de desliza- 
miento. Para velocidades por arriba de Wp», sólo se reduce la frecuencia con la velocidad para man- 
tener la operación de la porción de las curvas de velocidad-par motor dentro de la pendiente 
negativa. Cuando se está cerca de la velocidad deseada, la operación se transforma en una opera- 
ción de vigilancia y el propulsor llega a la velocidad deseada. 

En el funcionamiento como motor, un incremento en el comando de la velocidad hace que 
aumente la frecuencia de la alimentación. El par motor de la máquina excede el par motor de la 
carga y el motor se desacelera. La operación se mantiene en la porción de las curvas de veloci- 
dad-par motor con una pendiente negativa y limitando las velocidades de deslizamiento. Final- 
mente, la propulsión se detiene en la velocidad deseada. 


15-2.8 Control en lazo cerrado de motores de inducción 


A fin de satisfacer las especificaciones de régimen permanente y de rendimiento transitorio de los 
propulsores de ca, es por lo general necesario un control en lazo cerrado. La estrategia de control 
puede ponerse en práctica mediante (1) un control escalar, en el que las variables de control sean 
cantidades en cd y sólo sus magnitudes sean controladas; (2) un control vectorial, en el que se 
controlen tanto la magnitud como la fase de las variables de control, o (3) un control adaptable, 
en el que los parámetros del controlador varíen en forma continua, a fin de adaptarse a los cam- 
bios en las variables de salida. 

El modelo dinámico de los motores de inducción difiere en forma significativa del que se 
muestra en la figura 15-1, y es más complejo que el de los motores en cd. El diseño de los pará- 
metros de lazo de retroalimentación requiere de un análisis completo y de la simulación del pro- 
pulsor completo. El control y la evaluación de los modelos de propulsores en ca van más allá del 
alcance de este libro (2, 5, 17, 18]; y en esta sección sólo se analizan algunas de las técnicas fun- 
damentales de retroalimentación escalar. 

Un sistema de control está por lo común caracterizado por la jerarquía de los lazos de control, 
donde el lazo externo controla los lazos internos. Los lazos internos se diseñan para una ejecución 
cada vez más rápida. Los lazos normalmente se diseñan para tener una excursión limitada de coman- 
dos. La figura 15-16a muestra una disposición para un control del voltaje del estator de motores de 
inducción mediante controladores de voltaje en ca a una frecuencia fija. El controlador de velocidad, 
Ky, procesa el error de velocidad y genera la corriente de referencia I xref). K2 es el controlador de co- 
rriente. K3 genera el ángulo de retraso del convertidor con tiristor, y el lazo interno limitador de corrien- 
te establece indirectamente el límite del par motor. El limitador de corriente tiene la ventaja de devolver 
la corriente de corto circuito en caso de falla, en lugar de fijarla. El controlador de velocidad, K¡, puede 
ser un compensador de ganancia sencillo (de tipo proporcional), uno de tipo proporcional integral, o uno 
de atraso-adelanto. Este tipo de control se caracteriza por un mal rendimiento estático y dinámico, y por 
lo general se utiliza en ventiladores, bombas y propulsores de sopladores. En la figura 15-17 se muestra 
un regulador (o controlador) de voltaje en ca trifásico de 187-kW para una máquina estiradora, en la que 
la electrónica de control aparece instalada en un panel lateral. 

La disposición de la figura 15-16a se puede extender a un control volts/hertz con la adición 
de un rectificador controlado y de un lazo de control de voltaje de cd, tal y como se muestra en la 
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34. (c) Regulación de deslizamiento 


Figura 15-16 Control en lazo cerrado de los motores de inducción. 
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Figura 15-17 Regulador trifásico 
de voltaje en ca de 187 kW. (Repro- 
ducido con el permiso de Brush 
Electrical Machines Ltd., Inglaterra.) 


figura 15-16b. Después del limitador de corriente, la misma señal genera la frecuencia del inver- 
sor y proporciona la entrada al controlador de ganancia de enlace en cd, K3. Para compensar por la 
caída de la resistencia en el estator en baja frecuencia se añade un pequeño voltaje Vo a la referen- 
cia de voltaje en cd. El voltaje en cd V4 actúa como referencia para el control de voltaje del rectifi- 
cador controlado. En el caso de un inversor PWM, no se requiere de un rectificador controlado y 
la señal V4 controla directamente el voltaje del inversor variando el índice de modulación. Para la 
vigilancia de la corriente, se requiere de un sensor, mismo que introduce un retraso en la respuesta 
del sistema. En la figura 15-18 se muestran 15 gabinetes de inversores conmutados, para controlar 
los ventiladores enfriadores inferiores de la parrilla de un molino de cemento, en el que cada uni- 
dad tiene una capacidad de 100 kW. 


Figura 15-18 Quince gabinetes de inversor de conmutación forzada para un molino de cemento. (Reproduci- 
dos con el permiso de Brush Electrical Machines Ltd., Inglaterra.) 
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Dado que el par motor de los motores de inducción es proporcional a la frecuencia de des- 
lizamiento, Ws1 = @s — Wm = SOs, es posible controlar la frecuencia de deslizamiento en vez de la 
corriente del estator. El error en la velocidad genera el comando de frecuencia de deslizamiento, 
tal y como se muestra en la figura 15-16c, donde los límites de deslizamiento definen los límites 
del par motor. El generador de funciones, que produce la señal de comando para el control de 
voltaje en respuesta a la frecuencia, Ws, no es lineal y también puede tomar en consideración la 
caída de compensación V, a bajas frecuencias. La caída de compensación V, aparece en la figura 
15-16c. Para un cambio en escalón en el comando de la velocidad, el motor acelera o desacelera 
dentro de los limites dcl par motor, a un valor de deslizamiento de régimen permanente, corres- 
pondiente al par motor de la carga. Este dispositivo controla indirectamente el par motor dentro 
del lazo de control de velocidad y no requiere de un sensor de corriente. 

Una disposición sencilla para un control de la corriente aparece en la figura 15-19. El error 
en la velocidad genera la señal de referencia para la corriente de enlace en cd. La frecuencia de 
deslizamiento, 051 = Ws — Wm, está fija. En el caso de un comando de velocidad en escalón, la má- 
quina se acelera con una alta corriente, proporcional al par motor. En régimen permanente, la co- 
rriente del motor es baja. Sin embargo, el flujo en el entrehierro fluctúa, y en razón del flujo 
variable en diferentes puntos de operación, el rendimiento de este propulsor es inadecuado. 

Una disposición práctica para el control de la corriente, en la que el flujo se mantiene cons- 
tante, aparece en la figura 15-20. El error en la velocidad genera la frecuencia de deslizamiento; 
misma que controla la frecuencia del inversor y la fuente de corriente del enlace en cd. El genera- 
dor de funciones produce el comando de corriente, a fin de mantener constante el flujo en el en- 
trehierro, normalmente en su valor especificado. 

La disposición que se muestra en la figura 15-16a para un control de la velocidad con un lazo 
de control interno de corriente puede aplicarse a un propulsor Kramer estático, tal y como se muestra 
en la figura 15-21, donde el par motor es proporcional a la corriente de enlace en cd, /g. El error en 
la velocidad genera el comando de corriente de enlace en cd. Un incremento en escalón en la veloci- 
dad fija la corriente al valor máximo y el motor se acelera a un par motor constante, que corresponde 
a la corriente máxima. Un decremento en escalón en la velocidad establece a cero el comando de co- 
rriente y el motor se desacelera debido al par motor de la carga. En la figura 15-22 se muestra un 
propulsor tipo Kramer estático de 110-kW, para los ventiladores de una fábrica de cemento. 
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Figura 15-19 Control de corriente con deslizamiento constante. 
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Figura 15-20 Control de corriente con operación de flujo constante. 


Los métodos de control que se han analizado hasta ahora proporcionan un rendimiento sa- 
tisfactorio en régimen permanente, pero su respuesta dinámica no es buena. Un motor de induc- 
ción tiene una característica altamente acoplada, de multivariables no lineales. El control 
orientado al campo (FOC) desacopla los dos componentes de la corriente del estator: una que 
proporciona el flujo en el entrehierro y la otra que proporciona el par motor. Este control es inde- 
pendiente del flujo y del par motor, y su característica queda linearizada. Las corrientes del estator 
se convierten en un marco de referencia, en rotación síncrona ficticia, alineada con el corrector de 
flujo y se transforman de nuevo en el marco del estator, antes de scr devucltas a la máquina. Los 
dos componentes son análogos en ig al eje de la d con la corriente de la armadura, y análogos en 
igs al eje de las q con la corriente de campo de un motor en cd de excitación independiente. El 
vector de enlace de flujo del rotor queda alineado a lo largo del eje del marco de referencia. El eje 
de rotación correspondiente a varias cantidades aparece en la figura 15-23a. 
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Figura 15-21 Control de velocidad de un propulsor Kramer estático. 
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Figura 15-22 Un propulsor estático tipo Kramer de 110 kW. (Reproducido con el permiso de Brush Elec- 
trical Machines Ltd., Inglaterra.) 


Este tipo de control puede ponerse en práctica ya sea según un método directo o un método 
indirecto. En el método directo, se calcula el vector de flujo a partir de las cantidades terminales 
del motor, tal y como aparece en la figura 15-23b. El método indirecto [18] utiliza la frecuencia 
de deslizamiento del motor (0,1 para calcular el vector de flujo deseado, tal y como aparece en la 
figura 15-23c. Resulta más sencillo poner en práctica el método directo, por lo que se utiliza cada 
vez más en el control de motores de inducción. T4 es el par motor deseado, œ, es el enlace de flujo 
del rotor, t, es la constante de tiempo del rotor y Lm es la inductancia mutua. La cantidad de desa- 
coplamiento depende de los parámetros del motor, a menos que el flujo se mida en forma directa. 
Sin el conocimiento exacto de los parámetros del motor no es posible, un desacoplamiento ideal. 


15-3 PROPULSORES DE MOTORES SINCRONOS 


Los motores síncronos tienen un bobinado polifásico en el estator, también conocido como arma- 
dura, y un bobinado de campo en el rotor, que conduce una corriente directa. Existen dos fuerzas 
magnetomotrices involucradas: una debida a la corriente de campo y otra debida a la corriente de 
la armadura. La fuerza magnetomotriz resultante es la que produce el par motor. La armadura es 
idéntica a la del estator de los motores de inducción, pero en el rotor no hay inducción. Un motor 
síncrono es una máquina de velocidad constante que siempre gira con un deslizamiento cero a la 
velocidad síncrona, que depende de la frecuencia y del número de polos, tal y como se observa 
en la ecuación (15-1). Un motor síncrono se puede operar como motor o como generador. El fac- 
tor de potencia puede controlarse variando la corriente de campo. Los cicloconvertidores y los 
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8, = eje de la fase A del estator 
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Figura 15-23 Control orientado al campo del motor de inducción. 
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inversores est4n ampliando las aplicaciones de los motores sincronos en Jos propulsores de veloci- 
dad variable. Los motores síncronos se pueden clasificar en seis típos distintos: 


. Motores de rotor cilíndrico 

. Motores de polo saliente 

Motores de reluctancia 

. Motores de imán permanente 

. Motores de reluctancia conmutada 

6. Motores de corriente directa y alterna sin escobilla 


nh yn N a 


15-3.1 Motores de rotor cilíndrico 


El bobinado de campo es enrollado en el rotor, que es cilíndrico, Estos motores tienen un en- 
trehierro uniforme. Las reactancias son independientes de las posiciones del rotor. El circuito 
equivalente por fase, si se desprecia la pérdida sin carga, aparece en la figura 15-24a, siendo Ra la 
resistencia de la armadura por fase y X, la reactancia síncrona por fase. Vy, que es dependiente de 
la corriente de campo, se conoce como voltaje de excitación o de campo. 

El factor de potencia depende de la corriente de campo. Las curvas V, que muestran las va- 
riaciones típicas de la corriente de la armadura en función de la corriente de excitación, se mues- 
tran en la figura 15-25. Para la misma corriente dc la armadura, el factor de potencia puede 
adelantarse o atrasarse, dependiendo de la corriente de excitación ff. 


(a) Diagrama de circuito (b) Diagrama de fasores 


Figura 15-24 Circuito equivalente para motores síncronos. 


Corriente de la armadura, la 
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Figura 15-25 Curvas V típicas de los motores síncronos. 
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Si 6,, es el ángulo del factor de potencia atrasado del motor, la figura 15-24a da 


V, = V, [0 — L(R, + jX) (15-75) 
= V, /0 — Lcos 8, — j send, MR, + jX.) 
= V, — L,X, sen 0m — laRa cos Om — fly (X, cos 0, ~ Ra sen Oy) (15-75a) 
= V, [8 (15-75b) 
donde x y T 
- - s 
y 
V, — (V, — I, X, sen Ou — L,R, cos On)? 
| + (LX, cos Om — LR, sen 6,7] (15-77) 
El diagrama de fasores de la figura 15-24b obtenemos 
V, = Vr(cos 8 + j sen ô) (15-78) 
i= Y V, _ IVe = Vi(cos à + j sen SR, — jX) (59 
a + JX; R +X? 
La parte real de la ecuación (15-79) se convierte en 
y ee uL e fac z YX, sen è (15-80) 
La potencia de entrada puede determinarse a partir de ła ecuación (15-80), 
Pj = 3Vala COS 6, 
— 3IRAVÀ — VaV cos 8) — VeV/X, sen à] EL 
R? + X? 
La pérdida en el cobre del estator (o armadura) es 
Psy = 3R, (15-82) 
La potencia en el entrehierro, que es igual a la potencia desarrollada, es 
Pa = P 5 Pi- Py (15-83) 


Si w, es la velocidad síncrona, que es igual a la velocidad del rotor, el par motor desarrollado se 
convierte en 


P 
Ty = — (15-84) 
Wy 
Si la resistencia de la armadura es despreciable, 74 en la ecuación (15-84) se convierte en 
3V,V, sen ô 
Es Ss (15-85) 


X sQs 
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y la ecuación (15-76) se convierte en 


I, X, cos Om 
V, — L,X, sen Ary 


Para la operación motora, 8 es negativo y el par motor en la ecuación (15-85) se hace positi- 
vo. En el caso de la acción generadora, 6 es positivo y la potencia (y el par motor) se convierten 
en negativos. El ángulo $ es conocido como ángulo del par motor. Para un voltaje y una frecuen- 
cia fijos, el par motor depende del ángulo, $, y es proporcional al voltaje de excitación, Vy. Para 
valores fijos de Vp y de $, el par motor depende de la relación entre voltaje y frecuencia, y un con- 
trol volts/hertz constante proporciona un control de la velocidad a un par motor constante. Si Va, 
V, y 6 se conservan fijos, el par motor se reducirá con la velocidad y el motor operará en el modo 
de disminución de campo. 

Si 6 = 90°, el par motor se convierte en máximo y el par motor desarrollado máximo, que se 
conoce como par motor crítico, se convierte en 


8 = —tan”! (15-86) 


ELA 
X,0, 
El trazo del par motor desarrollado en función del ángulo, 5, aparece en la figura 15-26. Por con- 


sideraciones de estabilidad, el motor opera en la pendiente positiva de las características 74-9, lo 
que limita el ángulo de rango del par motor, -90° x 6 < 90°. 


T, = Tn = (15-87) 


Par motor, Tg 


Operación con motor Regeneración 


Adelantado d Atrasado 


Figura 15-26 Par motor en comparación con el 
ángulo del par motor en el caso del motor cilíndrico. 


Ejemplo 15-8* 


Un motor sínerono de rotor cilíndrico trifásico conectado en estrella de seis polos de 460-V 60- 
Hz tiene una reactancia síncrona X, = 2.5 Q y la resistencia de la armadura es despreciable. El 
par motor de la carga, que es proporcional al cuadrado de la velocidad, es Tz = 398 N-m a 1200 
rpm. El factor de potencia se mantiene en la unidad mediante el control de campo y la relación 
entre voltaje y frecuencia se mantiene constante en el valor especificado. Si la frecuencia del in- 
versor cs 36 Hz y la velocidad del motor es 720 rpm, calcule (a) el voltaje de entrada Va, (b) la 
corriente de la armadura la, (c) el voltaje de excitación V;, (d) el ángulo del par motor ô y (e) el 
par motor crítico Tp, 

Solución PF = cos Om = 1.0, Om = 0, V. especificado) = Vo = Vs = 460/83 = 265.58 V, p = 6, @ = 
2x x 60 = 377 rad/s, Wp = Ws = Om = 2 x 377/6 = 125.67 rad/s, es decir, 1200 rpm, y d = Vim = 
265.58/125,67 = 2,1133. A 720 rpm, 


720 Y? 
T, = 398 x ( ) = 143.28 N-m €; = Om = 720 x E = 75.4 rad/s 


1200 
Po = 143.28 x 75.4 = 10,803 W 
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(a) V; = do, = 2.1133 x 75.4 = 159,34 V. 
(b) Po = 3V da PF = 10,803 o J, = 10,803/(3 x 159.34) = 22.6 A. 
(c) De la ecuación (15-75), 


Vp = 159.34 — 22.6 x (1 + j0X2.5) = 169.1 /-19.52* 
(d) El ángulo del par motor 8 = —19.52°. 
(e) De la ecuación (15-87), 


3 x 159.34 x 169.1 _ 
T 2I oc 428.82 Nem 


15-3.2 Motores de polos salientes 


La armadura de los motores de polos salientes es similar a la de los motores de rotores cilíndricos. 
Sin embargo, debido a su geometría, el entrehierro no es uniforme y el flujo depende de la posi- 
ción del rotor. El bobinado de campo está enrollado individualmente sobre las piezas polares. La 
corriente de la armadura y las reactancias pueden resolverse en las componentes de los ejes direc- 
to y cuadrático. 74 e 74 son las componentes de la corriente de la armadura en el eje directo (d) y 
en el eje de cuadratura (4), respectivamente. X4 y X; son las reactancias del eje d y del eje q res- 
pectivamente. Utilizando la ecuación (15-75), el voltaje de excitación se convierte en 


MA > Va ex jX4l e jX A, = RA, 


Para una resistencia de la armadura despreciable, el diagrama de fasores se muestra la figura 15-27, 
Del diagrama de fasores, 


1, = I, sen(0,, — 8) (15-88) 
I, = Ig cos(0,, — 0) (15-89) 
[Xa = Va cos 8 — Vy (15-90) 
lX; = Va send. (15-91) 


Sustituyendo 7, de la ecuación (15-89) en la ecuación (15-91), tenemos 


V, seno = Xala cos(0, — 8) 
(15-92) 
= X,1,(cos $ cos m + send sen Om) . 


Figura 15-27 Diagrama de fase para los mo- 
tores síncronos de polos salientes. 
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Dividiendo ambos términos entre el coseno de $ y resolvicndo en función de 8 tencmos 


I,X, COS Om 


8 = -tan ————7—— 
V, — L,X, sen On 


(15-93) 
donde el signo negativo significa que Vy está detrás de Va. Si el voltaje terminal se resuelve en los 
ejes d y q, 
Vaa = =V ¿send y Vag = Va cos 8 
La potencia de entrada se convierte en 
P = -3Vu + LV) 
3I,V, senó — 31,V, cos ô 


(15-94) 


ll 


Sustituyendo /4 de la ecuación (15-90) e /, de la ecuación (15-91) en la ecuación (15-94) tenemos 


3V, V. avi X, — X 
Py E send - 4 ae sen 28 (15-95) 


Dividiendo la ecuación (15-95) entre la velocidad, obtenemos cl par motor desarrollado, como 


_ 3V,.V 3V, XX, 
E Xios Pen 20; d Xq 


El par motor de la ecuación (15-96) tiene dos componentes. El primero es el mismo del motor ci- 
líndrico si X4 es reemplazado por X;, y el segundo se debe a la geometría del rotor. El trazo típico 
de T4 en función del ángulo del par motor aparece en la figura 15-28, donde el par motor tiene un 
valor máximo en 6 = +6,,. Por razones de estabilidad, el ángulo del par motor está limitado en el 
rango de Sn <5 € 6, y en este rango estable, la pendiente de la característica Tz-5 es mayor que 
la correspondiente a un motor cilíndrico. 


sen 28 (15-96) 


Par motor, Tg 
Regeneración 
IL——— 


Operación con motor .«—————-—— 


Par motor 
resultante Par motor debido a la 
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d 


180° 


Par motor 
debido al Figura 15-28 Par motor en función del án- 
campo gulo del par motor en el caso de un rotor de 
polos salientes. 


15-3.3 Motores de reluctancia 


Los motores de reluctancia son similares a los motores de polos salientes, excepto porque en el 
rotor no cxisten bobinados de campo. El circuito de la armadura, que producc un campo magnéti- 
co giratorio en el entrehierro, induce un campo en el rotor, con tendencia a alinearse con el carapo 
de la armadura. Los motores de reluctancia son muy sencillos y se utilizan en las aplicaciones en 
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las que se requiere de varios motores para que giren en sincronismo. Estos motores tienen un bajo 
factor de potencia en atraso, típicamente en el rango de 0.65 a 0.75. 
Con V; = 0, se puede aplicar la ecuación (15-96) a fin de determinar el par motor de reluctancia, 


__3V,  X4- X, 
Tg = —- 2, E sen 25 (15-97) 
donde 
$ed IX, COS Om 


V, — I,X, sen On (15-98) 


El par motor crítico para ô = —45? es 


pai XX, 
P 2a, XX. (15-99) 


15-3.4 Motores de imán permanente 


Los motores de imán permanente son similares a los motores de polos salientes, excepto porque 
en el rotor no hay un embobinado de campo y este se genera montando imanes permanentes sobre 
el rotor. El voltaje de excitación no puede variar. Para una estructura del mismo tamafio, los mo- 
tores de imán permanente tienen un par motor crítico más alto. Las ecuaciones para los motorcs 
de polos salientes se pueden aplicar a los motores de imán permanente, si se supone constante el 
voltaje de excitación Vf. La eliminación de la bobina de campo, de la alimentación de cd y de los 
anillos colectores reduce las pérdidas del motor y su complejidad. Estos motores también se cono- 
cen como motores sin escobillas y encuentran aplicación creciente en robots y en máquinas herra- 
mienta. Un motor de imán permanente (PM) puede ser alimentado a partir de una corriente 
rectangular o senoidal. Los motores alimentados por corriente rectangular, que tienen bobinados 
concentrados en el estator que inducen un voltaje cuadrado o trapezoidal, se utilizan por lo gene- 
ral en los propulsores de baja potencia. Los motores alimentados por corriente senoidal, que 
tienen bobinados distribuidos en el estator, proporcionan un par motor más suave, y normalmente 
se utilizan en los propulsores de alta potencia. 


Dig -————— —————————ÓtrkesÁweÜ 
Un motor de reluctancia trifásico conectado en estrella de cuatro polos de 230 V 60 Hz tiene Xz 
= 22.5 Q y X, = 3.5 Q. La resistencia de la armadura es despreciable, El par motor de la carga es 
Tr = 12.5 Nm. La relación entre voltaje y frecuencia se mantiene constante en el valor especifi- 
cado. Si la frecuencia de la alimentación es 60 Hz, determine (a) el ángulo del par motor 9, (b) la 
corriente de línea 7, y (c) el factor de potencia de entrada PF. 

Solución Tz 12.5 N«m, Va(especificado) = Vp = 230/43 = 132.79 V, p = 4, œ = 27 x 60 = 377 
rad/s, (04 = (0, = Om = 2 x 377/4 = 188.5 rad/s, es decir, 1800 rpm, y Va = 132.79 V. 
(a) à, = 188.5 rad/s. De la ecuación (15-97), 


12.5 x 2 x 188.5 x 22.5 x 3.5 
3 x 132.79? x (22.5 — 3.5) 


sen28 = — 
y ô =-10.84°. 
(b) Po = 12.5 x 188.5 = 2356 W. De la ecuación (15-98), 


3.51, cos Om 
132.79 — 3.51, sen On 


tan(10.84°) = 
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y Po = 2356 = 3 x 132.791, cos Om. De estas dos ecuaciones, se puede determinar /, y 0,, median- 
te un método de solución iterativo, lo que da 74 = 9.2 A y Om = 49.98°. 
(c) PF = cos(49.98°) = 0.643. 


15-3.5 Motores de reluctancia conmutada 
Un motor de reluctancia conmutada (SRM) es un motor escalonado de reluctancia variable. En la 


figura 15-29a aparece un corte transversal. Se muestran tres fases (q = 3) con seis dientes de esta- 
tor, Ns = 6, y cuatro dientes de rotor, N, = 4, N, está relacionado con Ns y con q mediante N, = N, 


Fase C 


- Angulo de par motor 


Alimentación 
de ca 


(b) Circuito del propuisor 


Figura 15-29 Motor de reluctancia conmutado. 
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+ N,/q. Cada embobinado de fase está colocado en dos dientes opuestos diametralmente. Si se ex- 
cita la fase A mediante la corriente /,, se desarrolla un par motor y éste hace que un par de polos 
del rotor queden magnéticamente alineados con los polos de la fase A. Si la fase B y la fase C se 
excitan en secuencia, ocurrirán giros adicionales. Se puede variar la velocidad del motor excitan- 
do en secuencia las fases A, B y C. Un circuito comúnmente utilizado para propulsar un SRM 
aparece en la figura 15-29b. Por lo general, se requiere de un detector de posición absoluta para 
controlar en forma directa los ángulos de la excitación del estator con respecto a la posición del 
rotor. Se incluye un control de retroalimentación de posición para la generación de señales de 
compuerta. Si la conmutación ocurre en una posición fija del rotor en relación con los polos del 
mismo, un SRM exhibiría las características de un motor serie en cd. Al variar la posición del ro- 
tor, se pueden obtener todo rango de características de operación. 


15-3.6 Control en lazo cerrado de los motores síncronos 


Las características típicas del par motor, la corriente y el voltaje de excitación en función de la re- 
lación B de la frecuencia aparecen en la figura 15-30. Existen dos regiones de operación: par mo- 
tor constante y potencia constante, En la región de par motor constante, se mantienen constantes 
los volts/hertz, y en la región de potencia constante, el par motor se reduce con la frecuencia. En 
la figura 15-30b se muestran las características velocidad-par motor para distintas frecuencias. En 
forma similar a los motores de inducción, se puede controlar la velocidad de los motores síncro- 
nos variando el voltaje, la frecuencia y la corriente. Existen varias configuraciones para el control 
en lazo cerrado de motores síncronos. Una disposición básica para el control volts/hertz constante 
de motores síncronos aparece en la figura 15-31, donde el error de velocidad genera el comando 
de frecuencia de voltaje necesario para el inversor PWM. Dado que la velocidad de los motores 
síncronos depende únicamente de la frecuencia de la alimentación, se utilizan propulsores de va- 
rios motores, que requieren de un preciso control de la velocidad entre los motores, como en los 
trenes de hilaturas textiles, en los trenes de fabricación de papel, en los trenes textiles y en las má- 
quinas herramienta. En la figura 15-32 se muestra un sistema de arranque suave de 3.3-kW para 
propulsores de compresor con motor síncrono, donde dos pilas trifásicas están conectadas en para- 
lelo, para dar una operación de 12 pulsos. El gabinete de control para el propulsor de la figura 
15-32 aparece en la figura 15-33. 


15-3.7 Propulsores de motor en cd y en ca sin escobillas 


Los propulsores sin escobillas son básicamente propulsores de motor síncrono en modo de auto- 
control. La frecuencia de alimentación de la armadura se modifica en proporción con los cambios 
en la velocidad del rotor, de tal forma que el campo de la armadura siempre se mueve a la misma 
velocidad que el rotor. El autocontrol asegura que para todos los puntos de operación, los campos 
de la armadura del rotor se muevan exactamente a la misma velocidad. Esto impide que el rotor se 
salga de ritmo, que existan oscilaciones, y la inestabilidad debida a un cambio de par motor o de 
frecuencia en escalón. El registro preciso de la velocidad se obtiene normalmente mediante un de- 
tector de posición del rotor. Se puede mantener el factor de potencia en la unidad modificando o 
variando la corriente de campo. Los diagramas de bloque de un motor síncrono auto controlado ali- 
mentado a partir de un inversor o de un cicloconvertidor trifásico se muestran en la figura 15-34, 
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Sec. 15-3 


Alimentación trifásica 


Motor síncrono 
Inversor de 
fuente de 
voltaje 


Rectificador 
controlado 


Angulo de 
retraso 


os 


Controlador de 


velocidad 


Figura 15-31 Control volts/hertz de los motores síncronos. 


Para un propulsor alimentado por inversor como se muestra en la figura 15-342, la fuente de 
entrada es en cd. Dependiendo del tipo de inversor, la fuente en cd puede ser una fuente de 
corriente, una corriente constante, o una fuente de voltaje controlable. La frecuencia del inversor 
se modifica en proporción a la velocidad, de tal forma que las ondas de fuerza magnetomotriz de 
la armadura y del rotor giren a la misma velocidad, y por lo tanto produzcan un par motor uniforme 
a todas las velocidades, como si fuera un motor en cd. La posición del rotor y el inversor ejecutan 
la misma función que las escobillas y el conmutador de un motor en cd. Debido a la similitud en la 
operación con un motor de cd, un motor síncrono autocontrolado alimentado por inversor se cono- 


Figura 15-32  Propulsor para com- 
presor con motor síncrono de 3.3 MW. 
(Reproducido con el permiso de Brush 
Electrical Machines Ltd., Inglaterra.) 
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Figura 15-33 Gabinete de control para el 
propulsor de la figura 15-32. (Reproducido 
con el permiso de Brush Electrical Machines 
Lid., Inglaterra.) 


ce como un motor en cd sin conmutador. Si el motor síncrono es un motor de imán permanente, un 
motor de reluctancia o un motor de campo bobinado con una excitación sin escobillas, se conoce 
como un motor sin escobillas, un motor sin conmutador o simplemente un motor en cd sin escobi- 
llas. La conexión del campo en serie con la alimentación en cd da las características de un motor 
serie en cd. Los motores en cd sin escobillas ofrecen las características de los motores en cd, sin al- 
gunas limitaciones como son la necesidad de mantenimiento frecuente y la imposibilidad de operar 
en entornos explosivos. Cada vez se encuentran más aplicaciones crecientes en servo propulsiones. 

Si el motor síncrono es alimentado a partir de una fuente de ca, como la que se muestra en 
la figura 15-34b, se conoce como motor en ca sin escobillas y sin conmutador, o simplemente co- 
mo motor en ca sin escobillas. Estos motores en ca se utilizan para aplicaciones de alta potencia 
(hasta el rango de los megawatz) como compresores, sopladores, ventiladores, transportadores, 
trenes de laminación de acero, mecanismos de direccionamiento de barcos y plantas de cemento. 
También se utiliza el autocontrol para el arranque de grandes motores síncronos en las plantas de 
turbinas de gas y de almacenamiento de bombas, 
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+o Motor sincrono 


Alimentación de od inversor 
trifásico 


Posición 
del rotor 
Y fret 


Circuito de 


retraso de Sensor de posición 
fase y de del rotor 
disparo 
(a) Motor en cd sin escobillas 
k 
+ Motor síncrono 
Ciclo 
Alimentación de ca convertidor Campo 
Posición 
e d de! rotor 
ircuito de 
Srer d Y fret bon 
retraso de Sensor de posición 
fase y de del rotor 


disparo 


(b) Motor en ca sin escobillas 


Figura 15-34 Motores síncronos autocontrolados. 


RESUMEN 


Aunque los propulsores en ca requieren de avanzadas técnicas de control para el voltaje, la fre- 
cuencia y la corriente, tienen ventajas sobre los propulsores en cd. El voltaje y la frecuencia pue- 
den controlarse mediante inversores de fuente de voltaje. La corriente y la frecuencia pueden 
controlarse mediante inversores de fuente de corriente. Los procedimientos de recuperación de 
potencia de deslizamiento utilizan rectificadores controlados para recuperar la potencia de desliza- 
miento de motores de inducción. El método más común de control en lazo cerrado de los motores 
de inducción es el control de volts/hertz, de flujo o de deslizamiento. En los propulsores de velo- 
cidad variable se utilizan tanto los motores de jaula de ardilla como el motor embobinado. Un in- 
versor de fuente de voltaje puede alimentar a varios motores conectados en paralelo, en tanto que 
un inversor de fuente de corriente sólo puede alimentar un motor. Los motores síncronos son má- 
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quinas de velocidad constante y sus velocidades pueden controlarse mediante voltaje, frecuencia 


y/o corriente. 


Los motores sincronos son de seis tipos: de rotor cilindrico, de polos salientes, de reluctan- 
cia, de imán permanente, de reluctancia conmutada y motores en cd y ca sin escobillas. Existe li- 
teratura abundante referente a los propulsores en ca, por lo que en este capítulo sólo se han 


presentado los fundamentos. 
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15-1 


PREGUNTAS DE REPASO 


¿Cuáles son los tipos de motores de inducción? 
¿Qué es la velocidad síncrona? 

¿Qué es el deslizamiento de los motores de in- 
ducción? 

¿Qué es la frecuencia de deslizamiento de los 
motores de inducción? 


¿Qué es el deslizamiento en el arranque de los 
motores de inducción? 

¿Cuáles son las características par motor-velo- 
cidad de los motores de inducción? 

¿Cuáles son los procedimientos de control de 
velocidad de los motores de inducción? 
Describe brevemente cuáles son las ventajas 
del control volts/hertz. 

¿Cuál es la frecuencia base de los motores de 
inducción? 

¿Cuáles son las ventajas del control de corrien- 
te? 


15-27 

¿Qué es el control escalar? 
¿Qué es el control vectorial? 15-28 
¿Qué es el control adaptable? 
¿Qué es un propulsor Kramer estático? 15-29 
¿Qué es un propulsor Scherbius estático? 
¿Cuál es el modo de disminución de campo en 15-30 
un motor de inducción? 15-31 
¿Cuáles son los efectos del control de la fre- 
cuencia sobre los motores de inducción? 15-32 
¿Cuáles son las ventajas del control de flujo? 15-33 

PROBLEMAS 


Un motor de inducción trifásico conectado en es- 
trella de ocho polos de 460-V 60-Hz tiene Rs = 
0.08 Q, R, = 0.1 Q, X, = 0,62 Q, X, = 0.92 Q y Rm 
= 6.7 Q. La pérdida sin carga, Pein carga = 300 W. 
A una velocidad de motor de 850 rpm utilice el 
circuito equivalente aproximado de la figura 15-2 
para determinar (a) la velocidad síncrona 05; (b) 
el deslizamiento s; (c) la corriente de entrada l3 
(d) la potencia de entrada P; (e) el factor de po- 


15-19 


15-20 


15-21 


15.22 


15-23 


15-24 


15-25 


15-26 


¿Cuáles son los distintos tipos de motores sín- 
cronos? 


¿Cuál es el ángulo del par motor de los motores 
síncronos? 


¿Cuáles son las diferencias entre los motores de 
polos salientes y los motores de reluctancia? 


¿Cuáles son las diferencias entre los motores de 
polos salientes y los motores de imán perma- 
nente? 


¿Cuál es el par motor crítico de los motores 
síncronos? 


¿Cuál es el par motor inicial de los motores sín- 
cronos? : 


¿Cuáles son las características par motor-velo- 
cidad de los motores síncronos? 


¿Cuáles son las curvas V de los motores sín- 
cronos? 


¿Cuáles son las ventajas de los propulsores ali- 
mentados por inversor de fuente de voltaje? 


¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
los propulsores de motor de reluctancia? 


¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
los motores de imán permanente? 


¿Qué es un motor de reluctancia conmutada? 


¿Cuál es el modo de autocontrol de los motores 
síncronos? 


¿Qué es un motor en cd sin escobillas? 


¿Qué es un motor en ca sin escobillas? 


tencia de entrada de la alimentación, PF; (f) la 
potencia en el entrehierro P¿; (g) la pérdida en el 
cobre del rotor P,.; (h) la pérdida en el cobre del - 
estator Psu; (i) el par motor desarrollado Tz, (j) la 
eficiencia; (k) la corriente de arranque del rotor 1, 
y el par motor crítico T; (1) el deslizamiento para 
el par motor máximo, Sm, (m) el par motor máxi- 
mo desarrollado como motor, Tm; y (n) el par 
motor máximo regenerativo desarrollado, Ty. 
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15-2 
15-3 


15-4 


15-5 
15-6 


15-7 


Repita el problema 15-1 si R, es despreciable. 


Repita el problema 15-1 si el motor tiene dos 
polos y los parámetros son Rs = 1.02 Q, R, = 
0.35 Q, X, = 0.72 Q, X, = 1.08 Q y Ry = 60 Q. 
La pérdida sin carga es Pein carga = 70 W y la 
velocidad del rotor es 3450 rpm. 

Un motor de inducción trifásico conectado en 
estrella de seis polos 460-V 60-Hz tiene R, = 
0320, R, = 0.18 Q, X, = 1.04 0, X, =16 Q y 
Xm = 18.8 Q. La pérdida sin carga Pein carga €s 
despreciable. El par motor de la carga, que es 
proporcional al cuadrado de la velocidad, es 
180 N-m a 1180 rpm. Si la velocidad del motor 
es 950 rpm, determine (a) la demanda de par 
motor de la carga Tr; (b) la corriente del rotor 
1j; (c) el voltaje de alimentación del estator Va; 
(d) la corriente de entrada del motor /; (e) la 
potencia de entrada del motor P; (f) el desliza- 
miento correspondiente a la corriente máxima 
Sa (g) la corriente máxima del rotor [símáxy (h) 
la velocidad a la corriente máxima del rotor, 
Og; e (i) el par motor a la corriente máxima, Ta. 


Repita el problema 15-4, si R, es despreciable. 


Repita el problema 15-4 si el motor tiene cua- 
tro polos y los parámetros son Rs = 0.25 Q, R, 
= 0.14 Q, X, = 0,7 Q, X, = 1.5 Q y Xm = 20.6 
Q. El par motor de la carga es 121 N-m a 1765 
rpm. La velocidad del motor es 1525 rpm. 


Un motor de inducción trifásico de rotor deva- 
nado conectado en estrella de seis polos de 
460-V 60-Hz cuya velocidad está controlada 
por la potencia de deslizamiento, tal y como se 
muestra en la figura 15-6a, tiene los parámetros 
siguientes: Rs = 0.11 Q, R, = 0,09 Q, X, = 0.4 
Q, X, = 0.6 Q y X, = 11.6 Q. La relación de 
vueltas entre los embobinados del rotor y los 
del estator es nm = N,/N, = 0.9. La inductancia 
La es muy grande y su corriente 7; tiene una 
componente ondulatoria despreciable. Los va- 
lores de Rs, R,, X, y X, para el circuito equiva- 
lente de la figura 15-2 se pueden considerar 
despreciables en comparación con la impedan- 
cia efectiva de Lg. La pérdida en vacío es 275 
W. El par motor de la carga, que es proporcio- 
nal al cuadrado de la velocidad, es 455 Nm a 
1175 rpm. (a) Si el motor tiene que operar a 
una velocidad mínima de 750 rpm, determine 
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15-8 


15-9 


15-10 


15-11 
15-12 


15-13 


la resistencia, R. Con este valor de R, si la velo- 
cidad deseada es de 950 rpm, calcule (b) la co- 
triente del inductor Ja, (c) el ciclo de trabajo k 
del pulsador, (d) el voltaje en cd V4, (e) la efi- 
ciencia y (f) el factor de potencia de entrada PF 
del propulsor. 


Repita el problema 15-7 si la velocidad mínima 
es 650 rpm. 


Repita el problema 15-7 si el motor tiene ocho 
polos y los parámetros del motor son Rs = 0.08 
Q,R,=0.1 Q, Xs = 0.62 Q, X, = 0.92 Q y Xm = 
6.7 Q. La pérdida sin carga es Pein carga = 300 
W. El par motor de la carga, proporcional a la 
velocidad, es 604 N.m a 885 rpm. El motor tie- 
ne que operar con una velocidad mínima de 
650 rpm, y la velocidad deseada es de 750 rpm. 


Un motor de inducción de rotor devanado co- 
nectado en estrella de seis polos trifásico 460-V 
60-Hz cuya velocidad está controlada mediante 
un propulsor estático Kramer, tal y como se 
muestra en la figura 15-6b, tiene: Rs = 0.11 Q, 
R,20.00 Q, X, = 0.4 Q, X,= 0.6 Q y Xm = 11.6 
Q. La relación de vueltas entre los bobinados 
del rotor y el estator es nm = N,/Ns = 0.9. La in- 
ductancia Lg es muy grande y su corriente /4 
tiene una componente ondulatoria despreciable. 
Los valores de Rs, R,, X, y X, para el circuito 
equivalente de la figura 15-2 pueden conside- 
rarse despreciables en comparación con la im- 
pedancia efectiva de L4. La pérdida en vacío es 
275 W. La relación de vueltas del voltaje en ca 
del convertidor al voltaje de alimentación es ne 
= NUN, = 0.5. Si se requiere que el motor ope- 
re a una velocidad de 950 rpm, calcule (a) la 
corriente del inductor Jy, (b) el voltaje en cd Va, 
(c) el ángulo de retraso a del convertidor, (d) la 
eficiencia y (e) el factor de potencia de entrada 
PF, del propulsor. El par motor de la carga, que 
es proporcional a la velocidad al cuadrado, es 
455 Nm a 1175 rpm. 


Repita el problema 15-10 para n, = 0.9. 


Para el problema 15-10 grafique el factor de 
potencia en función de la relación de vueltas ne. 
Un motor de inducción trifásico conectado cn 
estrella de dos polos de 56-kW 3560-rpm 460- 
V 60-Hz tiene los siguientes parámetros: R; = 
0, R, = 0.18 Q, X, = 0.13 Q, X, = 0,2 Q y Xm = 
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15-14 


15-15 


15-16 
15-17 


15-18 


15-19 


11.4 Q. El motor se controla variando la fre- 
cuencia de alimentación. Si el requisito del par 
motor de ruptura es de 160 Nom, calcule (a) la 
frecuencia de alimentación y (b) la velocidad 
Om al par motor máximo. 


Si R, = 0.07 Q y la frecuencia se modifica de 
60 a 40 Hz en el problema 15-13, determine la 
modificación en el par motor de ruptura. 


El motor del problema 15-13 está controlado 
por una relación volts/hertz constante corres- 
pondiente al voltaje y la frecuencia especifica- 
das. Calcule el par motor máximo, Tm, y la 
velocidad correspondiente Om para una frecuen- 
cia de alimentación de (a) 60 Hz y (b) 30 Hz. 
Repita el problema 15-15 si Rs = 0.2 Q. 


Un motor de inducción trifásico conectado en 
estrella de 8-polos de 40-hp 880-rpm 60-Hz tie- 
ne los siguientes parámetros: Rs = 0.19 Q, R, = 
0.22 Q, X, 2 1.20, X, = 1.8 Q y Xm = 13 Q. La 
pérdida en vacío es despreciable. El motor está 
controlado por un inversor de fuente de corrien- 
te y esta se mantiene constante en 50 A. Si la 
frecuencia es 40 Hz y el par motor desarrollado 
es 200 N-m, determine (a) el deslizamiento co- 
rrespondiente al par motor máximo s, y el par 
motor máximo Tm, (b) el deslizamiento s, (e) la 
velocidad del rotor @,,, (d) el voltaje terminal 
por fase V, y (e) el factor de potencia PF. 


Repita el problema 15-17 si la frecuencia es 80 
Hz. 


Un motor síncrono de rotor cilíndrico conecta- 
do en estrella de 10-polos tres fases 460-V 60- 
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15-20 


15-21 


Hz tiene una reactancia síncrona de X, = 0.8 Q 
por fase y la resistencia de la armadura es des- 
preciable. El par motor de la carga, que es pro- 
porcional al cuadrado de la velocidad, es T; = 
1250 N-m a 720 rpm. El factor de potencia se 
mantiene en 0.8 atrás mediante el control del 
campo y la relación entre voltaje y frecuencia 
se mantiene constante cn el valor especificado. 
Si la frecuencia del inversor es 45 Hz y la velo- 
cidad del motor es 540 rpm, calcule (a) el volta- 
je de entrada V,, (b) la corriente de la armadura 
La, (c) el voltaje de excitación Vy, (d) el ángulo 
del par motor 8 y (e) el par motor crítico Tp. 


Un motor síncrono de polos salientes trifásico 
conectado en estrella de 8-polos de 230-V 60- 
Hz de 40-kW tiene X4 = 2.5 Q y X, = 0.4 Q. 
La resistencia de la armadura es despreciable. 
Si el motor opera con una potencia de entrada 
de 25 kW a un factor de potencia adelantado 
de 0.86, determine (a) el ángulo del par motor 
8, (b) el voltaje de excitación Vf y (c) el par 
motor Tq. 


Un motor trifásico de reluctancia conectado en 
estrella de 10 polos de 230-V 60-Hz tiene X4 = 
18.5 Q y X4 = 3 Q. La resistencia de la armadu- 
ra es despreciable. El par motor de la carga, 
que es proporcional a la velocidad, es TL = 12.5 
N-m. La relación entre voltaje y frecuencia se 
mantiene constante en el valor especificado. Si 
la frecuencia de alimentación es 60 Hz, deter- 
mine (a) el ángulo del par motor 3, (b) la co- 
triente de línea 74 y (c) el factor de potencia de 
entrada PF, 
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16-1 INTRODUCCION 


Debido al proceso de recuperación inversa de los dispositivos de potencia y a las acciones de con- 
mutación en presencia de las inductancias, en los circuitos de convertidor ocurren transitorios de 
voltaje. Aun en los circuitos cuidadosamente diseñados, pueden ocurrir situaciones de falla debi- 
das a un corto circuito, que dan como resultado un flujo excesivo de corriente a través de los dis- 
positivos. El calor producido por las pérdidas en un dispositivo semiconductor debe disiparse en 
forma suficiente y eficaz, a fin de que este opere por debajo de su límite superior de temperatura. 
Para la operación confiable de un convertidor es necesario asegurar que en ningún momento las 
condiciones del circuito excederán las especificaciones de los dispositivos de potencia, mediante 
la adición de protecciones contra sobrevoltaje, sobrecorriente y sobrecalentamiento, En la prácti- 
ca, los dispositivos de potencia están protegidos de (1) excesos térmicos, mediante disipadores de 
calor, (2) dv/dt y di/dt altos, mediante circuitos de apoyo, (3) transitorios de recuperación inver- 
sos, (4) transitorios en el lado de la alimentación y de la carga y (5) condiciones de falla, mediante 
fusibles. 


16-2 ENFRIADORES Y DISIPADORES DE CALOR 


Debido a las pérdidas por operación y por conmutación, dentro del dispositivo de potencia se ge- 
nera calor. Este calor debe transferirse del dispositivo a un medio mas frío, a fin de mantener la 
temperatura de operación de la unión dentro del rango especificado. Aunque esta transferencia de 
calor puede llevarse a cabo mediante conducción, convección o radiación, ya sea natural o de aire 
forzado, en las aplicaciones industriales es común utilizar el enfriamiento por convección. 

El calor debe fluir lejos del dispositivo hacia su carcaza y de ahí hacia el disipador de calor 
en el medio enfriador. Si Pa es la pérdida de potencia promedio del dispositivo, el análogo eléctri- 
co de un dispositivo, que está montado en un disipador de calor, aparece en la figura 16-1. La 
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Ty Ruc Rcs 


ok Rsa 
Figura 16-1  Análogo eléctrico 
T, de la transferencia de calor. 


temperatura de la unión de un dispositivo 7; está dada por 
Ty = Pa(Ric + Res + Rsa) (16-1) 


donde Ryc = resistencia térmica de la unión a la carcasa, °C/W 
Rcs = resistencia térmica de la carcaza al disipador, °C/W 
Rsa = resistencia térmica del disipador al ambiente, °C/W 
Ta = temperatura ambiente, °C 


Ric y Rcs quedan por lo general especificados por los fabricantes del dispositivo de poten- 
cia. Una vez que se conoce la pérdida de potencia del dispositivo, P4, se puede calcular la resis- 
tencia térmica requerida del disipador de calor, en relación con una temperatura ambiente 
conocida, Ta. El siguiente paso es seleccionar el disipador de calor de una dimensión que cumpla 
con el requisito de la resistencia térmica. 

Hay una amplia variedad de disipadores de calor de aluminio extruido disponibles comer- 
cialmente, que utilizan aletas de enfriamiento a fin de aumentar la capacidad de transferencia de 
calor. Las características de resistencia térmica de un disipador de calor típico, con enfriamiento 
natural y forzado aparecen en la figura 16-2, donde la disipación de potencia en función de la ele- 


Velocidad del aire (pies/minuto) 
100 200 7T 400 500 600 700 800 900 1000 


Elevación de la temperatura del 
disipador arriba de la temperatura 
ambiente (*C) 
en relación con el ambiente (°C/W) 


Resistencia térmica del disipador 


0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500 
Disipación de potencia (W) 


Figura 16-2 Características de la resistencia térmica. (Cortesía de EG&G Wakefield Engineering.) 


AA A A NA 
592 Protección de dispositivos y de circuitos Cap. 16 


Figura 16-3 Disipadores de calor. (Cortesía 
de EG&G Wakefield Engineering.) 


vación de la temperatura del disipador queda ilustrada para un enfriamiento natural. En el caso de 
un enfriamiento forzado, la resistencia térmica se reduce con la velocidad del aire, Sin embargo, 
más allá de cierta velocidad, la reducción de la resistencia térmica no es significativa, En la figura 
16-3 se muestran disipadores de calor de varios tipos. 

El área de contacto entre el dispositivo y el disipador de calor es de extrema importancia pa- 
ra minimizar la resistencia térmica entre la carcaza y el disipador. Las superficies deben ser pla- 
nas, lisas y libres de suciedad, corrosión y óxidos superficiales. Normalmente, para mejorar la 
capacidad de transferencia de calor y minimizar la formación de óxidos y agentes corrosivos, se 
aplican grasas de silicio, 

El dispositivo debe montarse en forma correcta sobre el disipador de calor, a fin de conse- 
guir la presión exacta de montaje entre las superficies de contacto. Los procedimientos correctos 
de instalación normalmente son indicados por los fabricantes del dispositivo. En el caso de los 
dispositivos montados con perno, pares de torsión de montaje excesivos podrían causar daño me- 
cánico a la oblea de silicio; el perno y la tuerca no deben engrasarse ni lubricarse, ya que la lubri- 
cación aumenta la tensión sobre el perno. 

El dispositivo puede enfriarse mediante tuberías parcialmente llenas con un líquido de va- 
por de baja presión. El dispositivo queda montado en un costado de la tubería, con un mecanismo 
de condensación (o un disipador de calor) en el otro extremo, tal y como se muestra en la figura 
16-4. El calor producido por el dispositivo vaporiza el líquido, y entonces el vapor fluye al otro 
extremo, donde se condensa, regresando el líquido a la fuente de calor. Este dispositivo puede 
quedar a cierta distancia del disipador de calor. 

En las aplicaciones de alta potencia, los dispositivos se enfrían con mayor éxito mediante un ` 
líquido, por lo común aceite o agua. El enfriamiento por agua es muy eficaz; aproximadamente 
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«— Aletas enfriadoras 
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Figura 16-5 Interruptores de ca enfria- 
dos por agua. (Cortesía de Powerex, Inc.) 


tres veces más efectivo que el enfriamiemto por aceite. Sin embargo, a fin de minimizar la corro- 
sión, es necesario utilizar agua destilada, y para evitar el congelamiento debe incluirse anticonge- 
lante. El aceite es inflamable. El enfriamiento por aceite, que puede quedar restringido a algunas 
aplicaciones, proporciona un buen aislamiento y elimina problemas de corrosión y de congela- 
miento. Las tuberías de calor y los disipadores de calor enfriados por líquido están comercialmen- 
te disponibles. En la figura 16-5 se muestran dos interruptores de ca enfriados por agua. Están 
disponibles convertidores de potencia en unidades preensambladas, tal como los que se muestran 
en la figura 16-6. 

La impedancia térmica de un dispositivo de potencia es muy pequeña y, como resultado, la 
temperatura de la unión del dispositivo varía con la pérdida instantánea de potencia. La tempera- 
tura instantánea de la unión debe siempre mantenerse por debajo del valor aceptable. Una gráfica 
de la impedancia térmica transitoria, en función de la duración del pulso de onda cuadrada es por 
lo general suministrada por los fabricantes de dispositivos, como parte de la hoja de datos. A par- 
tir del conocimiento de la forma de onda de la corriente a través del dispositivo, se puede determi- 
nar una pérdida de potencia graficada en función del tiempo, y de ahí las características 
transitorias de la impedancia pueden utilizarse para calcular las variaciones de la temperatura con 
el tiempo. Si en los sistemas reales falla el medio de enfriamiento, la elevación de la temperatura 
en los disipadores de calor suele servir para interrumpir los convertidores de potencia, en especial 
en las aplicaciones de alta potencia. 

La respuesta en escalón de un sistema de primer orden puede aplicarse para expresar la im- 
pedancia térmica transitoria. Si Zo es la impedancia térmica de la unión a la carcaza en régimen 
permanente, la impedancia térmica instantánea se puede expresar como 


ZO = Zod — e") (16-2) 


Figura 16-6 Unidades ensambladas. 
(Cortesia de Powerex, Inc.) 
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Figura 16-7 Temperatura de la unión con pulsos de potencia rectangulares. 


donde Tp es la constante térmica de tiempo del dispositivo. Si la pérdida de potencia es Py, la ele- 
vación instantánea de temperatura en la unión por arriba de la carcaza es 


T; = P¿Z(0) (16-3) 


Si la pérdida de potencia es de tipo pulsante, tal y como se muestra en la figura 16-7, se 
puede aplicar la ecuación (16-3) para trazar las respuestas en escalón de la temperatura de la 
unión, T/(0). Si t, es la duración de un pulso de potencia de orden n, las impedancias térmicas co- 
rrespondientes al principio y al final del pulso de orden n son Zo = Z(t 2 0) =O y Zn = Z(t = ta), 
respectivamente. La impedancia térmica Z, = Z(t = ta) correspondiente a la duración de tą, puede 
determinarse a partir de las características transitorias de impedancia térmica. Si P1, Pa, P3,... son 
los pulsos de potencia con P2 = P4 = + - = 0, la temperatura de la unión al final del pulso de orden 
n pude expresarse como 


T;(t) = Tio + PAZ] — Zo) + PZ, — Za) + PsZs — Ze) +e 


=Tø+ Š P,(Z,- Zp) a 


a=1,3,... 


donde Tyo es la temperatura inicial de la unión. Los signos negativos de Z2, Za,... significan que la 
temperatura de la unión se abate durante los intervalos tz, t4, te ... 

El concepto de respuesta en escalón de la temperatura de la unión se puede extender hacia 
otras formas de onda de potencia. Una forma de onda cualquiera se puede representar de manera 
aproximada mediante pulsos rectangulares de duración igual o desigual, de modo que la amplitud 
de cada uno de ellos sea igual a la amplitud promedio del pulso real en el mismo período. La 
exactitud de estas aproximaciones puede mejorarse si se incrementa el número de pulsos y se re- 
duce la duración de cada uno de ellos. Esto queda demostrado en la figura 16-8. 

La temperatura de la unión al final del pulso de orden m puede determinarse a partir de 


il 


Tj(t) = Tj + ZP, + ZP) — P) + ZP- P + °°: 


m Tyo E ZalPr E Pa-1) ite) 


n=1,2. 
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Figura 16-8 Aproximación de un pulso 
de potencia mediante pulsos rectangulares. 


~ donde Z, es la impedancia al final del pulso de orden m de duración 4, = Ót. P, es la pérdida de po- 
tencia correspondiente al pulso de orden n y Po = 0. t es el intervalo de tiempo. 


Ejemplo 16-1 


La pérdida de potencia de un dispositivo aparece en la figura 16-9. Grafique la elevación instan- 
tánea de la temperatura de la unión por arriba de su carcaza. P) = P4 = Pg = 0, P, = 800 W, P3 = 
1200 W y P5 = 600 W. Para el caso de 4 = 13 = ts = 1 ms, la hoja de datos nos da 


Z(t = t) = Z = 2 = Z; = 0.035°C/W 
Para h = t4 = t6 = 0.5 ms, 
Zt = h) = Z = Z, = Ze = 0.025°C/W 


Solución Se puede aplicar la ecuación (16-4) directamente a fin de calcular la elevación de la 
temperatura de la unión. 


AT,(t = 1 ms) = T;(1 = 1 ms) - T; = ZP, = 0.035 x 800 = 28°C 
AT,(t = 1.5 ms) = 28 — Z,P, = 28 — 0.025 x 800 = 8°C 
AT)(t = 2.5 ms) = 8 + ZP; = 8 + 0.035 x 1200 = 50°C 

AT,(t = 3 ms) = 50 — Z¿P, = 50 — 0.025 x 1200 = 20°C 

AT,(t = 4 ms) = 20 + ZsPs = 20 + 0.035 x 600 = 41°C 
AT,(t = 4.5 ms) = 41 — ZP; = 41 — 0.025 x 600 = 26°C 


La temperatura de la unión arriba de la carcasa se muestra en la figura 16-10. 


t(ms) Figura 16-9 Pérdida de potencia del dispositivo. 


596 Protección de dispositivos y de circuitos Cap. 16 


Figura 16-10 Elevación de la temperatura 
de la unión para el ejemplo 16-1. 


16-3 CIRCUITOS DE APOYO 


A fin de limitar el dv/dt dentro de la especificación máxima permisible, suele conectarse un circuito 
de apoyo RC a través de un dispositivo semiconductor. El circuito de apoyo puede o no estar polari- 
zado. Un circuito de apoyo polarizado directo es adecuado cuando un tiristor o transistor está conec- 
tado con un diodo antiparalelo, tal y como se muestra en la figura 16-11a. La resistencia, R, limita el 
dvtdi directo; y R limita la corriente de descarga del capacitor cuando el dispositivo está activo. 

Un circuito de apoyo polarizado inversamente que limita el dv/dt inverso aparece en la figu- 
ra 16-11b, donde R; limita la corriente de carga del capacitor. El capacitor no se descarga a través 
del dispositivo, por lo que reduce las pérdidas en el mismo. 

Cuando se conecta un par de tiristores en paralelo inverso, el circuito de apoyo debe ser efi- 
caz en ambas direcciones, En la figura 16-11c se muestra un circuito de apoyo no polarizado. 


(a) Polarizado (b) Polarizado inverso tc) No polarizado 


Figura 16-11 Redes de circuito de apoyo. 


16-4 TRANSITORIOS DE RECUPERACION INVERSA 


Debido al tiempo de recuperación inversa f, y a la corriente de recuperación /p, cierta cantidad de 
energía queda atrapada en las inductancias del circuito, como resultado, aparecen voltajes transi- 
torios a través del dispositivo. Además de la protección dv/dt, el circuito de apoyo limita el voltaje 
transitorio pico a través del dispositivo, En la figura 16-12 se muestra el circuito equivalente para 
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T recupe- Figura 16-12 Circuito equivalente 
ración l- durante la recuperación. 


una disposición del circuito, en la que el voltaje inicial del capacitor es cero y el inductor conduce 
la corriente inicial /g. Los valores de R y de C del circuito de apoyo se seleccionan de tal forma 
que el circuito quede ligeramente por debajo de su punto de amortiguación crítica. En la figura 
16-13 se muestra la corriente de recuperación y el voltaje transitorio. Por lo general una amorti- 
guación crítica resulta en un valor grande de voltaje inicial inverso Rpg; y una amortiguación insu- 
ficiente provoca un sobretiro grande del voltaje transitorio. En el siguiente análisis, se supone que 
la recuperación es abrupta y la corriente de recuperación se conmuta bruscamente al valor cero. 
La corriente del circuito de apoyo se expresa como 


di Sal Sok aaah 
Lat Ri*glid *vt-0-V, (16-6) 
di 
v=V,-L di (16-7) 


con condiciones iniciales i(t = 0) = / y v. (t = 0) = 0. Hemos visto en la sección 3-3 que la forma 
de resolución de la ecuación 16-6 depende de los valores RLC. En el caso de una condición de 
amortiguación insuficiente, las soluciones de las ecuaciones (16-6) y (16-7) proporcionan el volta- 
je inverso a través del dispositivo como 


v(t) = V, — (V, — RiR) (cos ot — 2 sen wt) e Ju ea! Sen wt (16-8) 
w we 
donde 
R 
a= JL (16-9) 


PNE SE (16-10) 


8) Corriente de recuperación (b) Voltaje transitorio 


Figura 16-13 Transitorio de recuperación. 
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La relación de amortiguación es 


32-5 n (16-11) 
y la frecuencia natural amortiguada es 
o = Vuk- a? = wo V1-9 (16-12) 
La diferenciación de la ecuación (16-8) nos da 
du w? — a? 


= (V, — Rip) (2a cos wt + sen owt) ene 


dt 
(16-13) 


E Q = 
+ — (cos wt — — sen wt | e Y 
CA w 


El voltaje inverso inicial dv/dt puede determinarse a partir de las ecuaciones (16-18) y (16-13) 
mediante el establecimiento de ¢ = 0: 


v(t = 0) = Rip (16-14) 
d iy la _ (V; — RIOR | In 
dt 1=0 xL (Y, RIp)a + C = L + C 

= V,osgQ8 — 4d8? + d) (16-15) 


donde el factor (o relación) de corriente de d está dado por 


Je jL _ Ir 
Ey VETT, (16-16) 


Si el dv/dt inicial de la ecuación (16-15) es negativo, el voltaje inicial inverso R/a es máximo lo 
que puede producir un dv/dt destructivo. En el caso de un dv/dt positivo, V;t9(28 — 4d¥ + d) > 0, 
es decir 


1+ V1 + 4d? 
6 < ————— (16-17) 
4d 
y el voltaje inverso tendrá su máximo en £ = 4. El tiempo 41, que puede obtenerse al igualar la 
ecuación (16-13) con cero, se determina como 


w[V, 2 RIpla F Ig/ C] 


tan wt, = (oR — a Sale (16-18) 
y el voltaje pico puede determinarse a partir de la ecuación (16-18): 
V, = v(t = tj) (16-19) 


El voltaje de pico inverso depende de la relación de amortiguación, 5, y del factor de la corriente, 
d. Para un valor dado de d, existe un valor óptimo de la relación de amortiguación, 59, que mini- 
miza el voltaje pico. Sin embargo, dv/dt varía con d y al minimizar el voltaje pico puede no mini- 
mizarse dv/dt. Es necesario obtener un valor intermedio entre el voltaje pico, Vp, y dvídt. 
McMurray [1] propuso minimizar el producto V, (dv/dr); en la figura 16-14 se muestran las curvas 


Sec. 16-4 Transitorios de recuperación inversa 599 


de diseño óptimo, en las que dv/dt es el valor promedio sobre el tiempo t; y d; es el valor óptimo 
del factor de corriente. 

La energía almacenada en el inductor, L, que se transfiere al capacitor del circuito de apoyo, 
C, se disipa principalmente en la resistencia del circuito de apoyo. Esta pérdida de potencia de- 
pende de la frecuencia de conmutación y de la corriente de la carga. En el caso de los convertido- 
res de alta potencia, en los que la pérdida del circuito de apoyo resulta significativa, un circuito de 
apoyo no disipativo que utiliza un transformador de recuperación de energía, tal y como se mues- 
tra en la figura 16-17, puede mejorar la eficiencia del sistema. Cuando la corriente en el primario 
se eleva, el voltaje inducido Ez es positivo y el diodo D, tiene polarización inversa. Si la corriente 
de recuperación del diodo Dm empieza a abatirse, el voltaje inducido E? se convierte en negativo y 
el diodo D; conduce, devolviendo energía a la alimentación de cd. 
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Factor inicial de corriente, do 


Figura 16-14 Parámetros óptimos del circuito de apoyo para un diseño intermedio. (Reprodu- 
cido de W. McMurray, “Optimum snubbers for power semiconductors”, JEEE Transactions on 
Industry Applications, Vol. 1A8, No. 5, 1972, pp. 503-510, figura 7, O 1972 por IEEE.) 
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Dispositivo bajo 
recuperación Figura 16-15 Circuito de apoyo no disipativo. 


Ejemplo 16-2* 

La corriente de recuperación de un diodo tal y como se muestra en la figura 16-12 es /g = 20A y 
la inductancia del circuito es L = 50 H. El voltaje de entrada es V; = 220 V. Si resulta necesario 
limitar el voltaje transitorio pico a 1.5 veces el voltaje de entrada, determine (a) el valor óptimo 
del factor de corriente Oo, (b) el factor óptimo de amortiguación 8,, (c) la capacitancia del circui- 
to de apoyo C, (d) la resistencia del circuito de apoyo R, (e) el dv/dt promedio y (f) el voltaje ini- 
cial inverso. 
Solución Ip = 20 A, L = 50 pH, V, = 220 V y V; = 1.5 x 220 = 330 V. Para V,/V; = 1.5, la figu- 
ra 16-14 da 

(a) El factor óptimo de corriente dy = 0.75. 

(b) El factor óptimo de amortiguación 6, = 0.4. 

(c) De la ecuación (16-16), la capacitancia del circuito de apoyo (con d = do) es 


: (16-20) 


20 
0,75 x 220 


(d) De la ecuación (16-11), la resistencia del circuito de apoyo es 


E 
R = 28 VG 


2 
= 50 [ | = 0.735 uF 


(16-21) 
50 
=2x 04 0735 = 6.60 
(e) De la ecuación (16-10), 
[^ = es ee = 164,957 rad/s 
"7 V50 x 0.735 i 

De la figura 16-14, 

du/dt 

am 
es decir, 

o = 0.88V,@9 = 0.88 x 220 x 164,957 = 31.9 V/us 
Sec. 16-4 Transitorios de recuperación inversa 601 


(£ De la ecuación (16-14), el voltaje inicial inverso es 
v(t = 0) = 6.6 x 20 = 132 V 


Ejemplo 16-3* 


602 


En la figura 16-11c aparece un circuito de apoyo RC con C = 0.75 pF, R = 6.6 Q, y un voltaje de 
entrada V, = 220 V. La inductancia del circuito es L = 50 pH. Determine (a) el voltaje pico direc- 
to Vp, (b) el dv/dt inicial y (c) el dv/dt máximo. 

Solución R = 6.6 Q, C = 0.75 uF, L = 50 uH y V, = 220 V. Al definir /p = 0, el voltaje directo 
a través del dispositivo puede determinarse a partir de la ecuación (16-8), 


v(t) = V, V, (cos wt -— 2 senor] et (16-22) 


De la ecuación (16-13) para Ip = 0, 


de 
dt 


ice? 


V, (20 COS wt + sen wt] eu (16-23) 


El dv/dt inicial puede determinarse ya sea a partir de la ecuación (16-23), al definir £ = 0, o a par- 

tir de la ecuación (16-15), al definir Jp = 0 
dopo 
de lio — 


VR 

V,2a = —— (16-24) 
L 

El voltaje directo será máximo en ¢ = (4. El tiempo f¡, que puede obtenerse ya sea igualando la 


ecuación (16-23) con cero, o definiendo Jp = O en la ecuación (16-18), está dado por 


tan ot) = — 22, (16-25) 
Q* — ar 
2 m v 
cos af, = — LS (16-26) 
2 
sent, = — 5 (16-27) 


Al sustituir las ecuaciones (16-26) y (16-27) en la ecuación (16-22), se determina el voltaje pico como 


Vp = u(t = 1) = V, + e) (16-28) 
donde 
23 a EA s 
A (r — tan! S) (16-29) 


Diferenciando la ecuación (16-23) con respecto a 1, e igualándola con cero, dv/dt resultará máxi- 
mo en ! = im cuando 


39^ — a? 
- ae a dn Olm + (w? — 3a?) cos wt, = 0 
es decir, 
Eu Sine wlw? — 3a?) 
N Olm = alw? = a?) (16-30) 


Sustituyendo el valor de tm en la ecuación (16-23) y simplificando los términos de seno y coseno 
se obtiene el valor máximo de dv/dt, 
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Z = Va? - a? etin para 8 <= 0.5 (16-31) 


Para que ocurra un máximo, la diferencial de (dv/dt)/dt debe ser positiva si f $ fm; y la ecuación 
(16-30) da la condición necesaria como 


w? — 30220 o 


Ss o 6=0.5 
La ecuación (16-31) es válida para § < 0.5. Para 5 > 0.5, dv/dt, que se convierte en máxima cuan- 
do t = 0, se obtiene a partir de la ecuación (16-23), 


de| _de 
dt |max dt 


V,2a = para 6 > 0.5 (16-32) 


1=0 B L 
(a) De la ecuación (16-9), œ = 6.642 x 50 x 10%) = 66,000, y de la ecuación (16-10), 
os — LR 

0 V50 x 0.75 


De la ecuación (16-11), 5 = (6.6/2)V0.75/50 = 0.404, y de la ecuación (16-12), 


= 163,299 rad/s 


to = 163,299 V1 — 0.404? = 149,379 rad/s 


De la ecuación (16-29), t1 = 15.46 us; por lo tanto, la ecuación (16-28) nos da el voltaje pico, Vp 
= 220(1 + 2.36) = 299.3 V. 

(b) La ecuación (16-24) da el dv/dt inicial de (220 x 6.6/50) = 29 V/s. 

(c) Dado que ò > 0.5, deberá utilizarse la ecuación (16-31) a fin de calcular el dv/dt máxi- 
mo. De la ecuación (16-30), fm = 2.16 us y la ecuación (16-31) nos da el dv/dt máximo como 
31.2 V/us. 


Nota. V, = 299.3 V y el dv/dt máximo = 31.2 us. El diseño de circuito de apoyo óptimo del 
ejemplo 16.2 da V, = 330 V y el dv/dt promedio = 31.9 us. 


16-5 TRANSITORIOS DEL LADO DE LA ALIMENTACION Y DEL LADO DE LA CARGA 


Por lo general, se conecta un transformador en el lado de la entrada de los convertidores. Bajo 
condiciones de régimen permanente, se almacena una cantidad de energía en la inductancia de 
magnetización, Lm, del transformador, y al conmutar la alimentación se produce un voltaje transi- 
torio a la entrada del convertidor. A fin de limitar el voltaje transitorio se puede conectar un capa- 
citor a través del primario o del secundario del transformador, tal y como se muestra en la figura 
16-16a, en la práctica también se conecta una resistencia en, serie con el capacitor, a fin de limitar 
la oscilación transitoria de voltaje. 

Supongamos que se ha cerrado el interruptor durante un tiempo suficientemente largo. Bajo 
condiciones de régimen permanente, V, = V, sen ax y la corriente magnetizante está dada por 


di 


End 


= V, sen wr 


Sec. 16-5 Transitorios del lado de la alimentación y del lado de la carga 603 


AAA ERE E  —————  -_ E=z-z--4+ s 


(a) Diagrama de circuito (b) Circuito equivalente durante la desconexión 


Figura 16-16 Transitorio de conmutación, 


lo que nos da 


i(t) = — M COS wi 


Si el interruptor se desconecta en wt = 6, el voltaje del capacitor al principio de la desconexión es 


V, = Vm send (16-33) 
y la corriente de magnetización es 
lo = — Vn cos 0 (16-34) 
oL, 


El circuito equivalente durante la conducción transitoria aparece en la figura 16-16b, y la corriente 
del capacitor está expresada como 


tou das iss 
Lm a + Rit ef idt *wt-0-0 (16-35) 
y 
di 
vp = -Lm T (16-36) 


con condiciones iniciales i( = 0) = —Lo y vet = 0) = Ve. El voltaje transitorio vo(f) puede determi- 
narse a partir de las ecuaciones (16-35) y (16-36), para condiciones de subamortiguación. Una re- 
lación de amortiguación 6 = 0.5 es por lo común satisfactoria. El análisis puede simplificarse al 
suponer una amortiguación pequeña que tienda a cero, es decir, 5 = 0, (o bien, R = 0). La ecuación 
(7-19), que es similar a la ecuación (16-35), podrá aplicarse a fin de determinar el voltaje transito- 
rio, vo(t). El voltaje transitorio, vo(£) es el mismo que el voltaje del capacitor, volt). 


[Lm 
volt) velt) = V, cos wot + Ip C sen wot (16-37) 


L 1/2 
(v2 +13 La) sen(ogf + $) 


ll 


4/2 
Vin (sen? 6+ cos? o) sen(wot + $) 


1 
a?L,C 
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25-122 12 
= v, (1 + 22 cos 6) sentent + d) (16-38) 
donde 
= uu s (16-39) 
(0) = tan do Ls 
y 
: (16-40) 
Qo = - 
UU ACE, 
Si Wo < @, el voltaje transitorio de la ecuación (16-38), que será máximo cuando el cos 0 = 0 (0 0 
= 90°), es 
V, = Vin (16-41) 


En la práctica, Wp > € y el voltaje transitorio, que será máximo cuando cos 6 = 1 (o 0 = 0°), es 
dt (16-42) 


Vo = Vy p 
lo que nos da el voltaje transitorio pico debido a la desconexión de la alimentación. Utilizando la 
relación de voltaje y corriente de un capacitor, la cantidad requerida de capacitancia a fin de limi- 
tar el voltaje transitorio se puede determinar a partir de 


C= (16-43) 


= (16-44) 


Ahora con el capacitor conectado a través del secundario del transformador, el voltaje ins- 
tantáneo máximo del capacitor dependerá del voltaje en ca de entrada instantánea en el momento 
de conmutación del voltaje de entrada. El circuito equivalente durante la conmutación aparece en 
la figura 16-17, donde L es la inductancia equivalente de alimentación más la inductancia de fuga 
del transformador. : 

Bajo una operación normal, una cierta cantidad de energía queda almacenada en la induc- 
tancia de alimentación y en la inductancia de fuga del transformador. Cuando se desconecta la 
carga, se producen voltajes transitorios debido a la energía almacenada en estas inductancias. El 
circuito equivalente debido a la desconexión de la carga aparece en la figura 16-18. 


o—— — 


+ $i L i + 


Vs = Vm sen at 


- Figura 16-17 Circuito equivalente durante 
=> la conmutación de la alimentación. 


Sec. 16-5 Transitorios del lado de la alimentación y del lado de la carga 605 


iO Leland AR a M 9 


Figura 16-18 Circuito equivalente debido a 
la desconexión de la carga. 


Ejemplo 16-4* 


Un capacitor está conectado a través del secundario de un transformador de entrada tal y como se 
muestra en la figura 16-16a, con una resistencia de amortiguación de valor R = 0. El voltaje en el 
secundario es V, = 120 V, 60 Hz. Si la inductancia de magnetización referida al secundario es Lm = 
2 mH y la alimentación de entrada al primario del transformador se desconecta en un ángulo 8 = 
180° en relación con el voltaje en ca de entrada, determine (a) el valor inicial del capacitor Vo, (b) 
la corriente de magnetización fo, y (c) el valor del capacitor necesario para limitar el voltaje transi- 
torio máximo del capacitor a V, = 300 V, 
Solución V; = 120 V, Vm = V2 x 120 = 169.7 V, 9 = 180°, f = 60 Hz, Lm =2mH y œ = 21 x 60 = 
377 rad/s. 

(a) De la ecuación (16-33), Ve = 169.7 sen 0 =0. 

(b) De la ecuación (16-34), 


Vin 169.7 


a ag. oen 


(c) V, = 300 V. De la ecuación (16-44), la capacitancia requerida es 
p P 


169.7 


C = 25 X 30 x 357 


= 1125.3 uF 


16-6 PROTECCION DE VOLTAJE MEDIANTE DIODOS DE SELENIO Y 
VARISTORES DE OXIDO METALICO 


Pueden utilizarse diodos de selenio para crear una protección contra sobrevoltajes transitorios. Es- 
tos diodos ticnen un voltaje directo bajo, pero un voltaje de ruptura inverso bien definido. Las ca- 
racterísticas de los diodos de selenio aparecen en la figura 16-19a. Normalmente, se selecciona el 
punto de operación antes de la rodilla de la curva característica y se utiliza una corriente muy pe- 
queña desde el circuito. Sin embargo, cuando ocurre un sobrevoltaje, el punto de rodilla se cruza 
y el flujo de corriente inversa a través del selenio se incrementa en forma repentina, limitando por 
lo tanto el voltaje transitorio a dos veces el voltaje normal. 


Voltaje de 
amarre, Vz 


i 
+ 


y 


Figura 16-19 Características del diodo 
(a) Caracteristicas v-i (b) Simbolo de selenio. 
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Un diodo de selenio (también llamado supresor) debe ser capaz de disipar la energía transi- 
toria sin una elevación indebida de temperatura. Cada celda del diodo de selenio se define por lo 
general en un voltaje rms de 25 V, con un voltaje de amarre típicamente de 72 V. Para proteger el 
circuito en cd, el circuito de supresión está polarizado tal y como se muestra en la figura 16-20a. 
En los circuitos de ca, como los de la figura 16-20b, los supresores no están polarizados, de tal 
forma que puedan limitar los sobrevoltajes en ambas direcciones. En el caso de los circuitos trifá- 
sicos, se pueden utilizar supresores polarizados conectados en estrella, tal y como se muestra en la 
figura 16-20c. 


(a) Polarizado (b) Sin polarizar (c) Protección trifásica 
polarizada 


Figura 16-20 Diodos supresores de voltaje. 


Si un circuito en cd de 240 V debe protegerse con celdas de selenio de 25 V, se requerirá de 
240/25 = 10 celdas y el voltaje total de amarre será de 10 x 72 = 720 V. A fin de proteger un cir- 
cuito en ca monofásico de 208 V, 60 Hz, mediante celdas de selenio de 25 V, se requerirá de 
208/25 = 9 celdas en cada dirección y en total 2 x 9 = 18 celdas serán las necesarias para una su- 
presión no polarizada. Debido a una capacitancia interna baja, los diodos de selenio no limitan el 
dvidt en el mismo grado que los circuitos de apoyo RC. Sin embargo, limitan los voltajes transito- 
rios a magnitudes bien definidas. En la protección de un dispositivo, la confiabilidad de un circui- 
to RC es mejor que la de los diodos de selenio. 

Los varistores son dispositivos no lineales de impedancia variable, formados de partículas 
de óxido metálico, separadas por un aislamiento o una película de óxido. Conforme el voltaje 
aplicado se incrementa, la película se hace conductora y el flujo de corriente aumenta. La corrien- 
te puede expresarse como 


I= KV? (16-45) 
donde K es una constante y V es el voltaje aplicado. El valor de a varia entre 30 y 40. 


16-7 PROTECCIONES CONTRA CORRIENTE 


Los convertidores de potencia pueden provocar cortos circuitos o fallas, y las corrientes resultantes 
deberán eliminarse con rapidez. Normalmente se utilizan fusibles de acción rápida a fin de proteger 
los dispositivos semiconductores. Conforme aumenta la corriente de falla, el fusible se abre y elimina 
el problema en unos cuantos mili segundos. 
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16-7.1 Cómo utilizar los fusibles 


Los dispositivos semiconductores pueden protegerse si se selecciona cuidadosamente la localiza- 
ción de los fusibles, tal y como se muestra en la figura 16-21. Sin embargo, los fabricantes de fu- 
sibles recomiendan que se coloque el fusible en serie con cada uno de los dispositivos, tal y como 
se muestra en la figura 16-22. La protección individual que permite una mejor coordinación entre 
el dispositivo y su fusible también proporciona una utilización superior de las capacitancias del 
dispositivo y protege del corto a través de fallas (es decir, a través de Tı y Ta de la figura 16-22a). 
Los diversos tamaños de los fusibles para semiconductor se muestran en la figura 16-23, 


Alimentación o 
en ca 


F2 
Fusible 


(a) Rectificador controlado (b) Pulsador GTO 


Figura 16-21 Protección de dispositivos de potencia. 


Cuando se eleva la corriente de falla, también se eleva la temperatura del fusible hasta que ¢ 
= tm, tiempo en el cual el fusible se funde y se desarrollan arcos a través del mismo. En razón del 
arco, aumenta la impedancia del fusible, produciendo por lo tanto la corriente. Sin embargo, se 
forma un voltaje de arqueo a través del fusible. El calor generado vaporiza el elemento fusible, lo 
que da como resultado una longitud de arco mayor y una reducción atin más grande de la corrien- 
te. El efecto acumulado es la extinción del arco en un tiempo muy corto. Cuando el arco está ter- 
minado en el tiempo fg, la falla se ha liberado. Mientras más aprisa se libere ^1 fusible, más alto 
será el voltaje del arco. 

El tiempo de liberación ¢, es la suma del tiempo de fusión tm y el tiempo del arco ta. tm de- 
pende de la corriente de la carga, en tanto que ta depende del factor de potencia o de los paráme- 
tros del circuito de falla. El problema normalmente queda superado después de que la corriente de 


Alimentación 
de ca 


(a) Rectificador controlado (b) Inversor McMurray 
Ld 


Figura 16-22 Protección individual de dispositivos. 
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Figura 16-23 Fusibles semiconductores. 
(Reproducidos con permiso de Brush 
Electrical Machines Ltd., Inglaterra.) 


falla llega a su primer pico. Esta corriente de falla, que podría haberse elevado si no existiera fusi- 
ble, se denomina corriente de falla posible. Lo anterior queda mostrado en la figura 16-24. 

Pueden utilizarse las curvas corriente-tiempo de los dispositivos y fusibles para la coordina- 
ción del fusible correspondiente para un dispositivo. En la figura 16-25a se muestran las caracte- 
rísticas corriente-tiempo de un dispositivo y de su fusible, donde el dispositivo quedará protegido 
sobre una amplia gama de sobrecargas. Este tipo de protección es normalmente utilizada en con- 
vertidores de baja potencia. La figura 16-25b muestra el sistema de uso más común, en el cual el 
fusible se utiliza para la protección de corto circuito al principio de la falla; se incluye la protec- 
ción normal de sobrecarga mediante un sistema de interruptor de circuito o cualquier otro sistema 
limitador de corriente. 

SiR es la resistencia del circuito de falla e i es la corriente instantánea de falla entre el ins- 
tante en que ocurre la falla y el instante en que se extingue el arco, la energía alimentada al circui- 
to puede expresarse como 


W, = SRP dt (16-46) 


i Corriente de falla 
A C posible 


Corriente pico 
permitida 


o a 
Tiempo Tiempo de 
ide fusión arqueo 

« im + e ly —- 


os ant 
Tiempo de liberación, 


te Figura 16-24 Corriente del fusible. 
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Corriente rms Corriente rms 


Caracteristica 
‘N £ del dispositivo 


Característica del fusible 


Fusible 


Protección | 
mediante ! 
fusible 


10-2 $0-1 1 10 10-2 10-1! 1 10 100 ic 


(a) Protección completa (b) Unicamente protección contra corto circuito 


Figura 16-25 Características corriente-tiempo del dispositivo y del fusible. 


Si la resistencia, R, se mantiene constante, el valor de ¿t es proporcional a la energía alimentada al 
circuito. El valor i*t se conoce como energía permitida y es la responsable de la fusión del fusible. 
Los fabricantes de fusibles especifican la característica 7 de los mismos, en la figura 16-26 se 
muestran las características típicas de los fusibles IR del tipo TT350. 

A] seleccionar un fusible es necesario estimar la corriente de falla y a continuación satisfa- 
cer los requisitos siguientes: 


1. El fusible debe conducir en forma continua la corriente de especificación del dispositivo. 


2. El valor řt permitido del fusible antes de que se libere la corriente de falla debe ser menor 
quc cl Z^ dcl dispositivo protegido. 


3. El fusible debe ser capaz de soportar el voltaje después de la extinción del arco, 


4. El voltaje de arco en su valor pico debe ser menor que la especificación de voltaje pico del 
dispositivo. 


En algunas aplicaciones puede ser necesario afiadir una inductancia en serie, a fin de limitar el 
dildt de la corriente de falla, y evitar un esfuerzo di/dt excesivo sobre el dispositivo y su fusible. 
Sin embargo, esta inductancia puede afectar el rendimiento normal del convertidor. 

Los tiristores tienen una mayor capacidad de sobrecorriente que los transistores. Como resulta- 
do, es más difícil proteger los transistores que los tiristores. Los transistores brpolares son dispositivos 
que dependen de la ganancia y que controlan la corriente. La corriente máxima de colector depende 
de su corriente de base. Conforme se eleva la corriente de falla, el transistor puede salirse de satura- 
ción; esto hará que el voltaje colector emisor se eleve junto con la corriente de falla, en particular si la 
corriente de base no se modifica para hacer frente a la corriente aumentada del colector. Este efecto 
secundario puede causar una pérdida de potencia mayor dentro del transistor, debida al voltaje cre- 
ciente colector-emisor, y puede dañar al transistor, aun cuando la corriente de falla no sea suficiente 
para fundir el fusible y liberar la corriente de falla. Por lo tanto, los fusibles de acción rápida pueden 
no ser apropiados para la protección de los transistores bipolares bajo condiciones de falla. 

Los transistores pueden protegerse mediante un circuito crowbar, tal y como se muestra en 
la figura 16-27. Un crowbar se utiliza para la protección de circuitos o de equipo bajo condiciones 
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INTERNATIONAL RECTIFIER | ISR 


Series T350 


Fusibles semiconductores de 290V/175-450 A rms 


Adecuados para la protección de dispositivos semiconductores de alta 
potencia 


Cumple con BS88: parte 4: 1976 y IEC 269-4. 

Esta disponible el certificado ASTA de las especificaciones de corto 
Circuito y las características de verificación de i^t de corte y voltajes de 
arco. 


IMPORTANTE 

Nota 1: los tiristores/diodos están especificados en corriente promedio en tanto que 
dos fusibles están especificados en corriente r.m.s. Durante la operación en régimen 
permanente el fusible no debe opererse más allá de su especificación máxima rms. 


Nota 2: la temperatura máxima de la cubierta y la elevación de la temperatura de la 
cubierta sobre la temperatura ambiente de un fusible son parámetros criticus de di- 
seño. Deberá tenerse cuidado durante su instalación pare asegurarse de que las es- 
pecificaciones no se exceden, Puede ser necesaria alguna forma de disipador de 
eator. 


La serie T350 de fusibles semiconductores está disponible con 1700 fusibles indica- 
doras ya mantados. Para detalles con respecto a Ia dimensión consulte la página E- 
12, En to que se refiere a las especificaciones térmicas eléctricas y mecánicas det 
1700 refiérase a ta página E-5. 

Para completar el numero de parte añada el prefijo "I" por ejemplo IT350-450. 


ESPECIFICACIONES ELECTRICAS 


Especificación máxima de voltaje r.m.s 290V 

Voltaje pico máximo probado 450V 

Especificación máxima de voltaje en cd (L/R=15ms) 160V 

Voltaje de arqueo maximo para voltaje de alimentación en 

ca = 240V 490V 

Para variaciones en el voltaje de arqueo en relación con el 

voltaje de la alimentación en ca V, = 100 + 1.63 V, donde Va 

= voltaje pico de arqueo, V, = voltaje de alimentación en ca 

Factor de fusible 1.26 

Factor de sobre clasificación de corriente por enfriamiento 

torzado a 5 m/s 12 

ESPECIFICACIONES TERMICAS Y MECANICAS 

Temperatura máxima de la cubierta 100 °C 
75°C 


Elevación máxima de la temperatura a la cubierta sobre el 
ambiente 


Peso 170 y (5.95 oz.) 


CORRIENTE RMS 
Tame "3 


CORRIENTE AMS 


Tomb 7 


PERDIDA MAXIMA 
DE POTENCIA 


Número de parte 


PREAROUEO iM TOTAL M TOTAL NOTAS 


it a 120 Vime B 240 Vrme 


w 


AS As 


1) Capacidad maxima de conduc- 
ción de corriente, enfriamiento 


por convección natural utili- 
zando el dispositivo de prue- 
bas según BS89: parte 4: 1976 
conductores 1.0 a 1.6 Ajmm*. 

2) Valores típicos de i*t a 20 ve- 
ces la corriente especificada 
MS, 


413 (1.62) 
MAX, 


85 (3.34) 
MAX. 


Dimensiones a BS88; parte 4: 1976 


59e: 


3260 Hr 
-æ -— 


103 (0 401 nom 


38049) mae > 


1310 15m 
-— < 
CRETIN 
aa e a) 


3210 121 eom 
4270 62 mas 


Todas las dimensiones en milímetros (pulgadas) 


Figura 16-26 Hoja de datos del fusible IR, tipo T350. (Cortesía de International Rectifier.) 
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Especificación de corriente máxima rms — A 


26 3 35 40 45 50 55 
Temperatura ambiente - °C 
Figura 1 - Características de especifi- 
cación de corriente 


it total permitida - A?s 


10? 
Corriente de falla simétrica rms posible - A 
Figura 3 - Característica de it posible 
(60V~) 


Ft total permitida ~ A's 


L- 10? 10* 105 

Corriente de falla simétrica rms posible - A 
Figura 5 - Característica it permitida 
(240V~) 


Figura 16-26 
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INTERNATIONAL RECTIFIER | IER 


Series TT350 


Fusibles semiconductores de 290V/400-900 A rms 


Adecuados para la protección de dispositivos semiconductores de alta 
potencia 


Cumple con BS88: parte 4: 1976 e IEC 269-4. 


IMPORTANTE: 


Nota 1: los tiristores/diodos están calibrados en especificaciones de corriente pro- 
medio en tanto los fusibles están calibrados en especificaciones de corriente rms. 
Durante la operación en régimen permanente el fusible no debe opesarse más allá 
de su especificación r.m.s máxima especificada. 


Nota 2; la temperatura máxima de la cubierta y la elevación de la temperatura de la 
cubierta sobre el ambiente de un fusible son parámetros críticos de diseño. Deberá 
tenerse cuidado durante su instalación para asegurarse de que no se excedan las 
especificaciones. 


La serie TT350 de fusibles semiconductores está disponible con fusibles indicado- 
res 1700 ya montados, para detalles con respecto a la dimensión refiérase a la pá- 
gina E-67. En lo que se refiere a las especificaciones directas, térmicas y mecánicas, 
refidrase a la página E-68. 

A fin de completar el número de parte añada el prefijo “|” por ejemplo 'FFI50-900 


ESPECIFICACIONES ELECTRICAS 


Especificación máxima de voltaje r.m.s 290V 
Voltaje pico máximo probado 450V 
Especificación máxima de voltaje en cd (L/Rst5ms) 160V 
Voltaje máximo de arqueo para un voltaje de alimentación en 

ca = 240V 490V 
Para variaciones en el voltaje de arqueo en relación con el vol- 

taje de alimentación de ca 

Va = 100 + 1.63 de V, donde V, a voltaje pico del arco, V, = vol- 

taje de alimentación en ca 

Factor del fusible: 1.25 


Factor de sobre especificación de corriente por enfriamiento 
forzado a 5 m/s 12 
ESPECIFICACIONES TERMICAS Y MECANICAS 


Temperatura máxima de la cubierta 100 °C 
Elevación máxima de la temperatura a la cubierta sobre el ambiente 75°C 
Capacidad maxima de resistencia gravitacional 15009 (52.5 oz.) 


(para un dispositivo montado radialmente en rotación) 


CORRIENTE RMS | CORRIENTE RMS PERDIDA MAXIMA 
Ten ^t" Tons ^ DE POTENCIA 


A 


Número de parte 


Figura 16-26 


“TOTAL 
a 240 Vine 


PREARQUEO FCTOTAL 


a 120 Vm. 


1) Capacidad máxima de conduc- 
ción de corriente, con enfria- 
miento natural por convexión 
mediante el dispositivo de 
pruebas según BS88: parte 4: 
1978. 

2) Valores típicos de i*t a 20 veces 
la corriente especificada rms, 


[ETE 


H LEUR 
i MÀ — 


Todas las dimensiones en milímetros (pulgadas) 


(continuación) 
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Especificaciónde corriente máxima rms - A 


25 30 35 «6 45 so $5 
Temperatura ambiente - °C 
Figura 1 - Características de especifi- 
cación de corriente 
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o 


Pt total permitida - A's 


10 10* 10% 
Corriente de falla simétrica rms posible - A 
Figura 3 - Característica de i^t posible 
(60V -) 


o 
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e 


Corriente de falla simétrica rms posible - A 
Figura 5 - Característica it permitida 
(240V-) 
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Figura 2 - Característica tiempo- 
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Figura 4 - Característica i't permitida 
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tiplique lareo por 0.8 
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(a) Faila simétrica 

(b) Falla totalmente asi- 
métrica 


Corriente pico máxima del fusible — A 
3 


Corriente de falla simétrica rms posible - A 
Figura 6 - Características de corte 
(240V-) 


Figura 16-26 (continuación) 
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Figura 16-27 Protección 
mediante un circuito crowbar 


de falla, en las que la cantidad de energía involucrada resulta demasiado alta y no se puede utilizar 
los circuitos normales de protección. Un crowbar está formado por un tiristor con un circuito de 
disparo sensible al voltaje o a la corriente, El tiristor crowbar se coloca a través del circuito del 
convertidor a proteger. Si se detectan condiciones de falla y el tiristor del crowbar T; se dispara, 
Sc crea un corto circuito virtual que hace que el eslabón fusible F4, se funda liberando por lo tanto 
al convertidor de cualquier sobrecorriente. 

Los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje; conforme la corriente de falla se 
eleva, no es necesario modificar el voltaje de compuerta. La corriente de pico es típicamente tres 
veces la especificación continua, Si la corriente de pico no se excede y el fusible se libera lo sufi- 
cientemente rápido, un fusible de acción rápida puede proteger un MOSFET; sin embargo, tam- 
bién se recomienda una protección crowbar. Las características de fusión de los IGBT son 
similares a las de los BJT. 


16-7.2 Corriente de falla con una fuente de ca 


En la figura 16-28 se muestra un circuito en ca, en el que el voltaje de entrada es v = Vm sen œt. 
Supongamos que el interruptor se cierra en @ = 0. Si definimos de nuevo el origen del tiempo, 
t = 0, como el instante en el que se cierra el interruptor, el voltaje de entrada queda descrito por 
v, = Vm sen (ti + 0) para t > 0. La ecuación (6-13) proporciona la corriente como 

V, H Vin E: 

i= pS sen(w + 0-— p) — sentó — d Je f" (16.47 

A ( Q) FA dy ) 
donde IZ] = NR7, + (O6), $x = tan? (@L/R,), Re= R + Rm y Ly L + Lm. La figura 16-28 describe 
la corriente inicial al principio de la falla. Si existe una falla a través de la carga, tal y como se 
muestra en la figura 16-29, la ecuación (16-47), que se puede aplicar con una corriente inicial Zo 
proporciona la corriente de falla en la forma 

m 


ra V i Vin -Rii 
i z| sentot +@—¢)+ (r = iz) sence hye Ril (16-48) 


t=0 


sw R 


v= Vm sen wt 


Figura 16-28 Circuito RL. 
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v = Vm sen (ot + 0) 
Trayectoria 
de la falla 

Figura 16-29 Falla en un circuito de ca. 


donde IZI = VR? + (OLY y $ = tan” (QL/R). La corriente de la falla dependerá de la corriente ini- 
cial Jo, del ángulo del factor de potencia de la trayectoria del corto circuito, q, y del ángulo de la 
ocurrencia de la falla, 9. La figura 16-30 muestra las formas de onda para la corriente y el voltaje 
durante las condiciones de falla en un circuito de ca. Para una trayectoria de falla altamente induc- 
tiva, $ = 90° y e®” = 1, la ecuación (16-48) se convierte en 


m 


IZ 


i = —lycos 0 + [cos 0 — cos(wt + 0)] (16-49) 


Si la falla ocurre en € = 0, esto es, en el cruce por cero del voltaje de entrada en ca, ot = 2nr. La 
ecuación (16-49) se convierte en 


i= -h + > (1 — cos ot) (16-50) 


y la ecuación (16-50) da la corriente de pico máxima de la falla, —Jo + 2V4/Z, que ocurre cuando 
(of = rr. Pero en la práctica, debido al amortiguamiento, la corriente de pico será menor que esto. 


L0 


Componente 
de cd 


> ut 


Figura 16-30 Formas de onda del voltaje y de la corriente transitorios. 
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16-7.3 Corriente de falla con fuente de cd 


La corriente de un circuito de cd como el de la figura 16-31 está dado por 


20V 
i= A (4 — eR) (16-51) 


Figura 16-31 Circuito de cd. 


Con una corriente inicial de Jo, tal y como se muestra en la figura 16-32, la corriente de falla se 
expresa en la forma 


i = he ROL + zd — ecRIlL) (16-52) 


Trayectoria 
de la falla —* 


Figura 16-32 Falla en el circuito de cd. 


La corriente de falla y el tiempo de liberación del fusible dependerán de la constante de 
tiempo del circuito de falla. Si la corriente posible es baja, el fusible puede no liberar el problema 
por lo que una corriente que se eleva lentamente puede producir arcos continuos sin romper la co- 
rriente de falla. Los fabricantes de fusibles especifican las características corriente-tiempo para 
circuitos de ca y no existen curvas equivalentes para circuitos de cd. Dado que las corrientes de 
falla en cd no tienen ceros periódicos naturales, la extinción del arco es más difícil. Para circuitos 
que operan a partir del voltaje en cd, la especificación del voltaje del fusible debe ser típicamente 
1.5 veces el voltaje rms equivalente en ca. La protección de fusibles de circuitos en cd requiere de 
un diseño más cuidadoso que en el caso de los circuitos de ca. 


Ejemplo 16-5 


Un fusible está conectado en serie con cada tiristor IR del tipo S30EF en un convertidor monofá- 
sico completo, tal y como se muestra en la figura 5-3a. El voltaje de entrada es 208 V, 60 Hz, y 
la corriente promedio de cada tiristor es J, = 400 A. Las especificaciones de los tiristores son 
Ircav) = 540 A, Irgms) = 850 A, P, = 300 kA?s a 8.33 ms, PVE = 4650 kA'Ns, e Irsm = 10 KA con 
Vero = 0 reaplicado, lo que será el caso si el fusible se abre en el curso de medio ciclo. Si la re- 
sistencia del circuito de falla es despreciable y la inductancia es L = 0,07 mH, seleccione la espe- 
cificación de un fusible adecuado a partir de la figura 16-26. 
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Solución V, = 240 V, f, = 60 Hz. Probemos un fusible IR, tipo TT350-600. La corriente de 


corto circuito, que también se conoce como corriente de falla simétrica rms posible, es 


Y, 1000 e 
z A xao "ep 


Ls TT 


Para el fusible de 540-A tipo TT350-600 e /,, = 9094 A, la corriente máxima del fusible es 8500 
A, que es menor que la corriente de pico del tiristor de /rsy = 10 kA. El fusible i? es 280 kA?s y 
el tiempo total de apertura es fe = 8 ms. Dado que fe es menor de 8.33 ms, deberá utilizarse la es- 
pecificación Vf del tiristor. Si el ¿WI del tiristor = 4650 x 107 kA*Ns, entonces en t, = 8 ms, el i^t 
del tiristor = 4650 x 10°V0.008 = 416 kA’s, que resulta 48.6% mayor que la especificación is del 
fusible. Las especificaciones de corriente transitoria de pico y de i’t del tiristor son más altas que 
las del fusible, Por lo tanto, el tiristor puede ser protegido por el fusible. 


Nota. Como regla práctica, un fusible de acción rápida con una especificación rms de co- 
rriente igual o menor que la especificación promedio de corriente del tiristor o del diodo normal- 
mente proporcionará una protección adecuada bajo condiciones de falla. 


Ejemplo 16-6 i 

El circuito en ca que se muestra en la figura 16-32a tiene R = 1.5 Q y L = 1.5 mH. Los paráme- 
tros de la carga son Rm = 5 Q y Lm = 15 mH. El voltaje de entrada es 208 V (rms), 60 Hz. El cir- 
cuito ha llegado a una condición de régimen permanente. La falla a través de la carga ocurre en 
el momento wi + 9 = 27; esto es, 8 = 0, Utilice PSpice para graficar la corriente instantánea de 
falla. 
Solución V, 2 N2 x 208 = 294.16 V, f = 60 Hz. La falla se simula mediante un interruptor de 

` control de voltaje, cuyo voltaje de control aparece en la figura 16-33b. La lista del archivo de cir- 
cuito es la que sigue: 


208 V (rms) 
60 Hz 


(a) Circuito 
Vg 
20 [-----—-—------------ 
16.67 tms 
(b) Voltaje de compuerta Figura 16-33 Falla en el circuito 


de ca para la simulación en PSpice. 
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Example 16-6 Pault Current in AC Circuit 

VS 1 0 SIN (0 294.16V 60B2) 

VY 1 2 DC ov ; Voltage source to measure input current 

Vg 6 0 PWL  (16666.67US ov 16666.68US 20V 60MS 20V) 

Rg 6 0 10MEG ; A very high resistance for control voltage 
R 2 3 1.5 

L 3 4 5MH 

RM 4 5 5 

LM 5 0 15MH 

S1 4 0 6 0 SMOD ; Voltage-controlled switch 
«MODEL SMOD VSWITCH  (RON-0.01 ROPF=10E+5 VON=0.2V VOFF=0V) 

. TRAN 109s 40MS 0 50US ; Transient analysis 

.PROBE ; Graphics postprocessor 
.options abstol = 1.00n reltol = 0.01 vntol = 0.1 ITLS=50000 ; 
.convergence 

.END 


La gráfica de PSpice aparece en la figura 16-34 donde I(VY) = corriente de falla. Utilizando 
el cursor de PSpice en la figura 16-34 obtenemos la corriente inicial J, = -22.28 A y la corriente 
de falla posible 7, = 132.132 A. 


; Example 16-6 Fault Current in AC Ci 
Date/Time run: 07/18/92 13: 20: 53 Ean Temperature: 27.0 


200A 


-2004 + 
" £e. (vv) 


OV 


Oms 5ms 10ms 15ms 20ms 25ms 30ms 35ms 40ms 
Time 


Figura 16-34 Grafica de PSpice correspondiente al ejemplo 16-6. 
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RESUMEN 


Los convertidores de potencia deben estar protegidos de sobrecorriente y sobrevoltaje. La tempe- 
ratura de la unión de un semiconductor de potencia debe mantenerse dentro de sus valores máxi- 
mos permisibles. El calor producido por el dispositivo debe transferirse a los disipadores de calor 
mediante enfriamiento por aire o por líquido. También se puede utilizar tuberías de calor. Las co- 
rrientes de recuperación inversa y la desconexión de la carga (y de la línea de alimentación) cau- 
san transitorios de voltaje debidos a la energía almacenada en las inductancias de la línea. 

Los transitorios de voltaje por lo general se suprimen mediante el mismo circuito de apoyo 
RC que se utiliza para la protección dv/dt. El diseño del circuito de apoyo es muy importante a fin 
de limitar los transitorios dv/dt y de voltaje de pico dentro de las especificaciones máximas. Se 
puede utilizar diodos de selenio y varistores para la supresión del voltaje transitorio. 

Un fusible de acción rápida queda por lo común conectado en serie con cada uno de los dis- 
positivos para protección de sobrecorriente bajo condiciones de falla. Sin embargo, el fusible pue- 
de no ser el adecuado para la protección de transistores y se pueden necesitar otros 
procedimientos de protección (por ejemplo un crowbar), 


REFERENCIAS 


1. W. McMurray, “Optimum snubbers for power se- 5. C. G. Steyn y J. D. V. Wyk, “Study y application 
miconductors”. /EEE Transactions on Industry of non-linear turn-off snubber for power electro- 
Applications, Vol. IA8, No. 5, 1972, pp. 503-510. nics switches". [EEE Transactions on Industry Ap- 

2. W. McMurray, “Selection of snubber y clamps to plications, Vol. 1A22, No. 3, 1986, pp. 471-477. 
optimize the design of transistor switching conver- 6. A. Wright y P. G. Newbery, Electric Fuses. Lon- 
ters", IEEE Transactions on Industry Applications, dres: Peter Peregrinus Lid., 1984. 


Vol. IA16, No. 4, 1980, pp. 513-523. 


J. B. Rice, "Design of snubber circuits for thyristor 
converters". JEEE Industry General Applications 
Conference Record, 1969, pp. 485-489. 


T. Undeland, “A snubber configuration for both 
power transistors y GTO PWM inverter”. IEEE 
Power Electronics Specialist Conference, 1984, 
pp. 42-53. 


A. F. Howe, P. G. Newbery, y N. P. Nurse, “Dc 
fusing in semiconductor circuits”. JEEE Transac- 
tions on Industry Applications, Vol. 1A22, No. 3, 
1986, pp. 483-489. 


International Rectifiers, Semiconductor Fuse Ap- 


plications Handbook (No. HB50). El Segundo, 


Calif.: International Rectifiers, 1972. 


PREGUNTAS DE REPASO 


16-1 ¿Qué es un disipador de calor? 


16-2 ¿Cuál es el análogo eléctrico de la transferencia 
de energía correspondiente a un dispositivo se- 
miconductor de potencia? 


16-3 ¿Cuáles son las precauciones a tomar para el 


montaje de un dispositivo en un disipador de 
calor? 


16-4 ¿Qué es una tubería de calor? 


16-5 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 


las tuberías de calor? 


16-6 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas del 


enfriamiento por agua? 


16-7 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de la 


refrigeración con aceite? 
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16-8 
16-9 
16-10 
16-11 
16-12 


16-13 


16-14 


16-15 


16-16 


16-17 


16-1 


16-2 


¿Por qué es necesario determinar la temperatu- 
ra instantánea de unión de un dispositivo? 


¿Qué es un circuito de apoyo polarizado? 

¿Qué es un circuito de apoyo no polarizado? 
¿Cuál es la causa del voltaje transitorio de recu- 
peración inversa? 

¿Cuál es el valor típico del factor de amortigua- 
miento para un circuito de apoyo RC? 

¿Cuáles son las consideraciones que deben to- 
marse en cuenta en el disefio de los componen- 
tes óptimos de un circuito de apoyo RC? 

¿Cuál es la causa de los voltajes transitorios del 
lado de la carga? 

¿Cuál es la causa de los voltajes transitorios del 
lado de la alimentación? 


¿Cuáles son las características de los diodos de 
selenio? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
los supresores de voltaje de selenio? 


PROBLEMAS 


La pérdida de potencia de un dispositivo se 
muestra en la figura P16-1. Grafique la cleva- 
ción instantánea de temperatura de la unión por 


16-18 


16-19 


16-20 
16-21 
16-22 
16-23 
16-24 


¿Cuáles son las características de los varisto- 
res? 


¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de 
los varistores en la supresión de voltaje? 


¿Cuál es el tiempo de fusión de un fusible? 
¿Cuál es el tiempo de arqueo de un fusible? 
¿Cuál es el tiempo de liberación de un fusible? 
¿Cuál es la corriente de falla posible? 


¿Cuáles son las consideraciones a tomar en 
cuenta en la selección de un fusible para un dis- 
positivo semiconductor? 


16-25 ¿Qué es un crowbar? 


16-26 ¿Cuáles son los problemas para la protección de 


transistores bipolares mediante fusibles? 


16-27 ¿Cuáles son los problemas de instalación de fu- 


sibles en circuitos de cd? 


arriba de la cápsula. Para t¡ = & = £s = t7 = 0.5 
ms, Zi = Z; = Z5 = Z7 = 0.025 °C/W. 


Ciclo de trabajo 50% 


Figura P16-1 


La pérdida de potencia de un dispositivo apare- 
ce en la figura P16-2. Grafique la elevación 
instantánea de la unión por arriba de la tempe- 
ratura de la cápsula. Para fj = f =- +: = t9 = ho 
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(ms) 


= 1 ms, Z| = Z2=--- = Z9 = Zio = 0.035 °C/W. 
(Sugerencia: aproximese mediante cinco pulsos 
rectangulares de igual duración.) 
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16-4 


16-5 


16-6 


16-7 
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Figura P16-2 


La forma de onda de la corriente a través del 
tiristor IR, tipo S30EF, se muestra en la figura 
4-19. Grafique (a) la pérdida de potencia en 
función del tiempo, y (b) la elevación instantá- 
nea de la temperatura de la unión por arriba de 
la cápsula. (Sugerencia: suponga la pérdida de 
potencia durante el encendido y el apagado en 
forma de rectángulos.) 


La corriente de recuperación de un dispositivo 
como el que se muestra en la figura 16-12 es Jp 
= 30 A, y la inductancia del circuito es L = 20 
HH. La corriente de entrada es V, = 200 V. Si 
resulta necesario limitar el voltaje transitorio de 
pico a 1.8 veces el voltaje de entrada, determi- 
ne (a) el valor óptimo de la relación de corrien- 
te, Vo; (b) el factor óptimo de amortiguamiento, 
$,; (c) la capacitancia del circuito de apoyo C; 
(d) la resistencia del circuito de apoyo R; (e) el 
dvidt promedio; y (f) el voltaje inicial inverso. 


La corriente de recuperación de un dispositivo 
como el que se muestra en la figura 16-12 es Zp 
= 10 A, y la impedancia del circuito es L = 80 
uH. El voltaje de entrada es V, = 200 V. La re- 
sistencia del circuito de apoyo es R = 2 Q y la 
capacitancia del mismo circuito es C = 50 pF. 
Determine (a) la relación de amortiguamiento 
8, (b) el voltaje transitorio de pico Vp, (c) la re- 
lación de corriente d, (d) el dv/di promedio y 
(e) el voltaje inicial inverso. 

Un circuito de apoyo RC tal y como se muestra 
en la figura 16-11c tiene: C = 1.5 uF, Rz 4.5 Q 
y el voltaje de entrada es V, = 220 V. La induc- 
tancia del circuito es L = 20 pH. Determine (a) 
el voltaje pico en directa V,, (b) el dv/dt inicial 
y (c) el dv/dt máximo. 


Un circuito de apoyo RC tal y como se muestra 
en la figura 16-11c tiene una inductancia de cir- 


622 


16-8 


16-9 


16-10 


16-11 


(ms) 


cuito L = 20 pH. El voltaje de entrada V; = 200 
V. Si es necesario limitar el dv/dt maximo a 20 
V/ys y el factor de amortiguamiento es $ = 0.4, 
determine (a) la capacitancia del circuito de 
apoyo C, (b) la resistencia del circuito de apo- 
yo R. 


Un circuito de apoyo RC se muestra en la figu- 
ra 16-11c con una inductancia de circuito L = 
50 uH. El voltaje de entrada es V, = 220 V. Si 
es necesario limitar el voltaje pico a 1.5 veces 
el voltaje de entrada, y el factor de amortigua- 
ción, & = 9500, determine (a) la capacitancia 
del circuito de apoyo C y (b) la resistencia del 
circuito de apoyo R. 


Se conecta un capacitor en el secundario del 
transformador de entrada tal y como se muestra 
cn la figura 16-16a, con una resistencia de 
amortiguación cero, R = 0. El voltaje en el se- 
cundario, V, = 208 V, 60 Hz, y la inductancia 
magnetizadora referida al secundario es Lm = 
3.5 mH. Si la alimentación de entrada al prima- 
rio del transformador se desconecta en un án- 
gulo de € = 120° del voltaje de entrada en ca, 
determine (a) el valor inicial del capacitor Vo, 
(b) la corriente de magnetización Jo, y (c) el va- 
lor del capacitor a fin de limitar el voltaje má- 
ximo transitorio del capacitor a V; = 350 V. 


El circuito de la figura 16-18 tiene una corrien- 
te de carga /; = 10 A y la inductancia del cir- 
cuito es L = 50 uH. El voltaje de entrada es cd 
con V, = 200 V. La resistencia del circuito de 
apoyo es R = 1.5 Q y la capacitancia del mismo 
circuito es C = 50 pF. Si se desconecta la car- 
ga, determine (a) el factor de amortiguación $, 
y (b) el voltaje transitorio pico Vp. 


Se utilizan diodos de selenio para proteger un 
circuito trifásico tal y como se muestra en la fi- 


Protección de dispositivos y de circuitos 


Cap. 16 


16-12 


16-13 
16-14 


16-15 


gura 16-20c. El voltaje trifásico es 208 V, 60 
Hz. Si el voltaje de cada una de las celdas es 25 
V, determine el número de diodos. 


La corriente de carga al principio de una falla, 
como se ve en la figura 16-29 es Jọ = 10 A. El 
voltaje en ca es 208 V, 60 Hz. La resistencia y 
la inductancia del circuito de falla son L = 5 mH 
y L=1.5 Q, respectivamente. Si la falla ocurre 
en un ángulo 0 = 45°, determine el valor de pico 
de la corriente posible en el primer medio ciclo. 


Repita el problema 16-12 en el caso en que R = 0. 


La corriente que pasa a través de un fusible 
queda mostrada en la figura P16-14. El i¢ total 
del fusible es 5400 A's. Si el tiempo de arqueo 
fa = 0.1 s y el tiempo de fusión fm = 0.05 s, de- 
termine la corriente permitida pico, Ip. 

La corriente de carga de la figura 16-32 es Jy = 
0 A. El voltaje en cd de entrada es V, = 220 V. 
El circuito de falla tiene una inductancia L = 2 
mH y una resistencia despreciable. El ¿* total 


Cap. 16 Problemas 


us) 


Figura P16-14 


del fusible es 4500 A?s. El tiempo de arqueo es 
1.5 veces más largo que el tiempo de fusión. De- 
termine (a) el tiempo de fusión fm, (b) el tiempo 
de liberación £, y (c) la corriente pico permitida /,. 


16-16 Utilice PSpice para verificar el diseño del pro- 


blema 16-7. 


16-17 Utilice PSpice para verificar los resultados del 


problema 16-9. 


16-18 Utilice PSpice para verificar los resultados del 


problema 16-10. 
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Circuitos trifasicos 


En un circuito monofásico, tal y como el que se muestra en la figura A-1a, la corriente se expresa 
en la forma 


V fa V fa — 8 (A-1) 


donde Z = (R?  X?)'? y Q = tan! (X/R). La potencia se puede determinar a partir de 
P = VI cos 0 (A-2) 


donde cos 0 se conoce como el factor de potencia, y 0, que es el ángulo de la impedancia de la 
carga, se conoce como el ángulo del factor de potencia. 

Un circuito trifásico está formado por tres voltajes senoidales de magnitudes iguales donde 
los ángulos de fase entre los voltajes individuales son de 120°. Una carga conectada en estrella a 
una fuente trifásica aparece en la figura A-2a. Si los voltajes trifásicos son 


V, = V, /9 
V, = V, /-120 
V. = V, /—240* 


«1 


V<a Z=R+jX 


a 


0 
Factor de potencia F.P. adelantado 
ren atrasado o F.P. atrasado 
(a) Circuito 
(b) Diagrama de fasores 


Figura A-1 Circuito monofásico. 
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(a) Carga conectada en estrella (b) Diagrama de fasores 


Figura A-2 Circuito trifásico conectado en estrella. 


los voltajes línea a línea son 
Va = V, — V, = V3 V, (30° = V, (30° 
Vp = Vo - Ve = V3 V, (= 90° = V, /-90 
Va = V, - V, = VA V, [2210 = V, (= 210° 


Por lo tanto, un voltaje de línea a línea, Vz, es V3 veces el voltaje de fase, Vp. Las tres corrientes 
de línea, que son las mismas que las corrientes de fase, son 


i- Y-Y% 
a a 
z V, V, 


La potencia de entrada a la carga es 
P = Val, cos 0, + Vol, cos 0, + Vol, cos 6, (A-3) 
Para una alimentación equilibrada V, = V; = V, = V,. La ecuación (A-3) se convierte en 
P = V,(Iq cos 0a + I, cos 0) + I. cos Oc) (A-4) 


Para una carga equilibrada, Za = Z, = Z;-2Z,0,-0,-20,20, eI; = lp = le = J, = Ij, entonces la 
ecuación (A-4) se convierte en 


P = 3V,, cos 6 


Vr (A-5) 
= 3 — I; cos 8 = V3V J, cos 0 
va L LAL 
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ARCS hee A Le e 


tae 


(a) Carga conectada en A (b) Diagrama de fasores 


Figura A-3 Carga conectada en delta. 


Una carga conectada en delta se muestra en la figura A-3a, donde los voltajes de línea son 
los mismos que los voltajes de fase. Si los tres voltajes de fase son. 


V, /0 — V, /0 
V¿ (120 = V, /[—120* 
V. = Veg = Vi [-240° = V, /=240° 


aa 
IN] 

<a 
"ood 


Bo VG. n Vi T 
L, ~ Z, 1% = Za L 8, I, L 6, 
L. = L j- 120° — 6, = I, /[-120* — 0, 


Z, jo ^ z 
V 


l =Y = ME s40- g.= F /—240° — 
la = 5 AC Zi (24? — be = Ip [= 240" — & 


y las tres corrientes de linea son 


I, = Ls — La =v3 3l, {230 - 6, = AT n /-3* = 0, 
1, = Le = ke = V3 I, /—150° — 0, = = It /— 150° — 
I, = La FE L. = I, [2700 = 0. = l / -270° = 6. 


Por lo tanto, en una carga conectada en delta, una corriente de línea es v3 la corriente de fase. 
La potencia de entrada de la carga es 


P = Vaplap COS 0, + Viele cos 0, + Vealca COS 6. (A-6) 

Para una alimentación equilibrada, Vab = Vic = Vea = VL, y la ecuación (A-6) se convierte en 
P = Vías cos 0, + Lye COS 0, + Lea COS 0.) (A-7) 
Para una carga equilibrada, Za = Zp = Ze = Z, Og = Oy = Oc = 9 € lap = Foc = lea = 1 y por lo tanto la 


ecuación (A-7) se convierte en 
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P = 3V,[, cos 8 
(A-8) 


I 
= 3V, DR cos 8 = V3 V,I, cos 6 


Nota. Las ecuaciones (A-5) y (A-8) que expresan la potencia en un circuito trifásico, son 
las mismas. Para los mismos voltajes de fase, las corrientes de línea en una carga conectada en 
delta son V3 las correspondientes a las de la carga conectada en estrella. 
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Circuitos magnéticos 


En la figura B-1 aparece un toroide magnético. Si el campo magnético es uniforme y perpendicu- 
lar al área bajo consideración, el circuito magnético se caracteriza por las siguientes ecuaciones: 


b= BA (B-1) 
B= uH (B-2) 
H = Bug (B-3) 
F = NI = HI (B-4) 


donde flujo en webers 

densidad de flujo, webers/m? (es decir, teslas) 
fuerza magnetizante, amperes-vuelta/metro 
permeabilidad del material magnético 
permeabilidad del aire (= 4x x 107) 
permeabilidad relativa del material 

fuerza magnetomotriz, amperes-vuelta (At) 
número de vueltas en el bobinado 

corriente a través del bobinado, amperes 
longitud del circuito magnético en metros 


== 2uFErumwes 
{I 


Si el circuito magnético está formado por secciones distintas, la ecuación (B-4) se convierte en 
F = NI = X Hil (B-5) 


donde H; y l; son la fuerza magnetizante y la longitud de la sección de orden i, respectivamente. 
La reluctancia del circuito magnético está relacionada con la fuerza magnetomotriz y con el flujo 
mediante la ecuación 


=== (B-6) 
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Figura B-1 Toroide magnético. 


y Rdepende del tipo y de las direcciones del núcleo 


1 
= RA (Ben 


La permeabilidad depende de la característica B—// y por lo general es mucho mayor que la del ai- 
re. Una característica típica B~H que no es lineal se muestra en la figura B-2. Para un valor grande 


de u, R se hace muy pequeña, resultando en un valor alto del flujo. Por lo general se incluye un 
entrehierro a fin de limitar la cantidad de flujo magnético. 


Densidad de flujo, B 


Figura B-2 Característica típica 
Fuerza magnetizante B-H. 


Un circuito magnético con entrehierro se muestra en la figura B-3a y el circuito eléctrico 
análogo aparece en la figura B-3b. La reluctancia en el entrehierro es 


R, - — (B-8) 


(a) Circuito magnético (b) Análogo eléctrico 


Figura B-3 Circuito magnético con entrehierro. 
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y la reluctancia del núcleo es 


l. 
Mio br MoAc (B-9) 
donde [, = longitud del entrehierro 
lc = longitud del núcleo 
Ag = área de la sección transversal del entrehierro 
Ac = área de la sección transversal del núcleo 
La reluctancia total del circuito magnético es: 
R= Ry + Re 
La inductancia se define como el enlace de flujo (A) por amper, 
A M 
= 1 = e (B-10) 
N?¢ N? 
MAR (By) 


Ejemplo B-1 


Los parámetros del núcleo de la figura B-3a son /, = 1 mm, /; = 30cm, A, = A, = 5 x 10? m*, N 
z 35061 z 2 A. Calcule la inductancia si (a) u, = 3500 y (b) el núcleo es ideal, es decir que p, es 
muy grande y tiende al infinito. 
Solución po 4x x 107 y N = 350. 

(a) De la ecuación (B-8), 


| x 1073 
Me = gr x 107 x 5 x ^ 109099 
De la ecuación (B-9), 
T E E io ea 


~ 3500 x 4a X 1077 x 5 x 1073 
R = 159,155 + 13,641 = 172,796 


De la ecuación (B-11), L = 3507/172,796 = 0.71 H. 
(b) Si py = oc, Re = OY R= Ry = 159,155, L = 350'/159,155 = 0.77 H. 


B-1 EXCITACION SENOIDAL 


Si al núcleo de la figura B-3a se le aplica un voltaje senoidal vs = Vm sen wt = V2 x V, sen wt, se 
puede encontrar el flujo a partir de 


Va sen «ot = -N e (B-12) 


mismo que después de ser integrado nos da 


Vin 
È = dm COS wl = Na COS wt (B-13) 
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Y por lo tanto, 
VQ OMV Vs 
Pm OMEN C ZufN — 4.4afN 
El flujo pico, Om, depende del voltaje, la frecuencia y el número de vueltas. La ecuación (B-14) es 
válida si el núcleo no está saturado. Si el flujo pico es alto, el núcleo se puede saturar y el flujo ya 
no será senoidal. Si la relación entre voltaje y frecuencia se mantiene constante, el flujo se man- 
tendrá también constante, siempre y cuando no se modifique el número de vueltas. 


(B-14) 


B-2 TRANSFORMADOR 


Si al núcleo de la figura B-3 se le añade un segundo bobinado, conocido como bobinado secunda- 
rio, y se excita a partir de un voltaje senoidal, se inducirá un voltaje en el bobinado secundario. 
Esto aparece en la figura B-4. Si Np y Ns son las vueltas de los bobinados primario y secundario, 
respectivamente, el voltaje primario V, y el voltaje secundario Ve están relacionados uno con otro 
en la forma 


<= =q (B-15) 


donde a es la relación de vueltas. 


Figura B-4 Núcleo del transfor- 
mador. 


El circuito equivalente de un transformador aparece en la figura B-5, donde todos los 
parámetros han sido referidos al primario. Para referir un parámetro secundario al lado prima- 
rio, el parámetro se multiplica por a?. El circuito equivalente se puede referir al lado secunda- 
rio dividiendo todos los parámetros del circuito de la figura B-5 entre a? X y Xz son las 


a?Re 


+ 


Figura B-5 Circuito equivalente de 
un transformador. 
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reactancias de fuga de los bobinados primario y secundario, respectivamente. R; y R2 son las re- 
sistencias de los bobinados primario y secundario, X, es la reactancia magnetizante, y Rm repre- 
senta la pérdida en el núcleo. 

Las variaciones del flujo debidas a la excitación en ca causan dos tipos de pérdidas en el nú- 
cleo: (1) pérdida por histéresis y (2) pérdidas por corrientes de eddy. Las pérdidas por histéresis se 
expresan en forma empírica como 


Pa = KpfBinx (B-16) 


donde K, es una constante de histéresis que depende del tipo de material y Bmax es la densidad de 
flujo pico. z es la constante de Steinmetz, que tiene un valor entre 1.6 y 2. Las pérdidas por co- 
rriente de eddy se expresan en la forma empírica como 


Pe = Kef’Binax (B-17) 
donde K, es la corriente de eddy y depende del material. Las pérdidas totales del núcleo son 
Po = Ky {Brix + Kef Boa (B-18) 


Nota. Si un transformador se ha disefiado para operar a 60 Hz y se opera a una frecuencia 
mayor, las pérdidas en el núcleo se incrementarán en forma significativa. 
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Jagger, pol hore AA a i Fumo t 


Funciones de conmutación 
de los convertidores 


La salida de un convertidor depende del patrón de conmutación de los interruptores del converti- 
dor y del voltaje (o de la corriente) de entrada. Al igual que para un sistema lineal, las cantidades 
de salida de un convertidor pueden expresarse en términos de las cantidades de.entrada, median- 
te multiplicación por espectro. La disposición de un convertidor monofásico aparece en la figura 
C-1a. Si V;(0) e 1;(6) son el voltaje y la corriente de entrada, respectivamente, los correspondientes vol- 
taje y corriente de salida son V,(6) e /,(8), respectivamente. La salida podría ser una fuente de 
voltaje o bien una fuente de corriente. 


Fuente de voltaje. Cuando se trata de una fuente de voltaje, el voltaje de salida V,(6) 
puede relacionarse con el de entrada V,(0) mediante 


V,(0) = S(0)V/(0) (C-1) 


donde $(0) es la función de conmutación del convertidor tal y como se muestra en la figura C-1b. 
$(0) depende del tipo de convertidor y del patrón de compuerta de los interruptores. Si g1, 22, 23 y 
84 son las señales de compuerta correspondientes a los interruptores Q1, Q2, Q3 y Q4, respectiva- 
mente, la función de conmutación es 


S(6) = 9) — 84 = 837 82 


Despreciando las pérdidas en los interruptores del convertidor y utilizando el equilibrio de poten- 
cias, obtenemos 


VOCO) = V.(6)1,(0) 


YO) _ 18) 
$0) = y (9) = 7,00) i) 
140) = S(6)1,(6) (C-3) 


Una vez que S(8)se conoce, se puede determinar V¿(0). V,(0) dividido entre la impedancia de la 
carga, da /,(8); y por lo tanto se puede determinar /,(6) a partir de la ecuación (C-3). 
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Convertidor 1 9 
r 
1,(8) 0 8 


Ga ^ 2n 
1 
168) | | 
0 - 
(~) i an 
Vaa) S(9) 
1 
* 2n 
0 6 
-1 
(a) Estructura del convertidor (b) Función de conmutación 


Figura C-1 Estructura del convertidor monofásico. 


Fuente de corriente. En el caso de una fuente de corriente, la corriente de entrada se 
mantiene constante, /;(8) = 7j, y la corriente de salida /,(8) puede relacionarse con la corriente de 


entrada /;, 
10) = SOL, 
i^ i (C-4) 
V,(0)1,(0) = Vj(0)I((8) 
lo que da 
V0) = S(0) V.(8) (C-5) 
way — VOD - 1.0) ; 
S(0) = V.(8) 10) (C-6) 


C-1 INVERSORES MONOFASICOS DE PUENTE COMPLETO 


La función de conmutación de un inversor monofásico en puente completo como el de la figura 
10-2a, aparece en la figura C-2. Si g1 y ga son las señales de compuerta para los interruptores Qj y 
Qa, respectivamente, la función de conmutación es 


S(0) = 81 — 84 


=] paa0-0-m 


-] para 7 = 0 x 27 


1 | ga C] 
: ET) rj 2n 02 wm 
0 c 9uwt Figura C-2 Función de conmutación 
de un inversor monofásico en puente 
-1 completo, 
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Si fo es la frecuencia fundamental del inversor, 
0 = wt = 2mfot (C-7) 


$(0) puede expresar en una serie de Fourier como 


SO) = * + > (A, cos nô + B, sen n0) 
weld. 
2 vs o do = =1,3 oY 
By (8) sen n TE paan=1,3,... 
Debido a la simetria de media onda, Ao = A, = 0. 
Sustituyendo Ao, A, y B, en la ecuación (C-8), obtenemos 
S(8) ES 4 sen n6 (C-9) 
7T, A 
Si el voltaje de entrada, en cd, es V;(8) = Vs, la ecuación (C-1) da el voltaje de salida como 
4V, Š 
vo) = svo) = SG y en (C-10) 
T aes A 


que es cl mismo quc cl dc la ccuación (10-11). Para un inversor trifásico de fuente de voltaje co- 
mo el de la figura 10-5 existen tres funciones de conmutación: $,(8) = g1 — 24, $2(8) = 23 — 2e y 
83(8) = g5 — g2. Habrá tres voltajes de salida de línea a línea que corresponderán a los tres voltajes 
de conmutación, es decir, V44(8) = §1(8)Vi(8), Voc(8) = S2(8)Vi(8) y Vea(8) = $3(6)V.(0). 


C-2 RECTIFICADORES MONOFASICOS PUENTE 


La función de conmutación de un rectificador monofásico en puente es la misma que la de un in- 
versor monofásico en puente completo. Si el voltaje de entrada es V¡(0) = Vm sen 0, las ecuaciones 
(C-1) y (C-9) dan el voltaje de salida como 

j 


V,(@) = sv) = Le y seien ne (C-1D 


n71.3.5.... n 


E 4V,, 5 cos(n — 1)0 — cos(n + 1)0 


CN S 2n (C-12) 
= 2V [: cos 20 d i cos 20 — i cos 40 
xd cag, ds 6a — 1 8) s] 
5 $95 7 COS 5 cos 


2 2 2 oe J 
[1 3 COS 26 13 cos 40 35 cos 60 
2Vm — ttn pp cos 2m8 
4m! — 1 


La ecuación (C-13) es la misma que la ecuación (3-63). La primera parte de la ecuación (C-13) es 
el voltaje promedio de salida y la segunda parte es el contenido de la componente ondulatoria del 
voltaje de salida. 

En el caso de un rectificador trifásico como el de las figuras 3-25a y 5-10a, las funciones de 
conmutación son $1(8) = g1 — ga, S2(8) = g3 — ge y 53(8) = gs — g2. Si los tres voltajes de entrada 
por fase son Va,(8), V5,(0) y Ven(8), el voltaje de salida se convierte en 


VAO) = S1(6) V4,(0) + SAO) Vorl) + S3(6) VenO) (C-14) 


(C-13) 


C-3 INVERSORES MONOFASICOS DE PUENTE COMPLETO CON SPWM 


La función de conmutación de un inversor monofásico en puente completo con modulación senoi- 
dal de ancho de pulso (SPWM) aparece en la figura C-3. Los pulsos de compuerta se generan me- 
diante la comparación de una onda de coseno con los pulsos triangulares. Si g1 y ga son las 
señales de compuerta correspondientes a los interruptores Q1 y Q4, respectivamente, la función de 
conmutación es 


S(0) = 2| — 84 
S(0) se puede expresar en una serie de Fourier como 
S(0) = E + 25 (A, cos n0 + B, sen n6) (C-15) 
n=1,2.. 


SUI Vitis 


inn. wo ao ||]. 
- Ai ad 


S(6 90° 180° 270° 360° 


MI: igo ze [| Ill, 
D ji EPRIBEREI we cn 
az ag 


Figura C-3 Función de conmutación con SPWM. 
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Si por cada cuarto de ciclo existen p pulsos y p es un número par, 


3 = 2. [" s(8) cos n6 de 
7 J0 


ga [T se cos no ao 
7 JU 


= 4 IM cos n0 de + E cos nô de + [ cos nodo+-- .) 
T al a3 T 
4 p 

RAF —1)” sen Ho, ; 
am gad, KC D" sen nanl E 


En razón de la simetría de un cuarto de onda, B, = Ap = 0. Sustituyendo Ao, A, y B, en la ecuación 
(C-15), obtenemos 


n=1,3,5,... (C-17) 
4 E p 
Pats > | > (—1)" sen n&m COS no] 


VT =1,3,5... Em=1,2,3.... 


~ 
io 


Si el voltaje de entrada es V;(0) = Vs, las ecuaciones (C-1) y (C-17) dan el voltaje de salida como 


VO) =V, Y A, cos nd (C-18) 


n=1,3,5,... 


C-4 RECTIFICADORES MONOFASICOS CONTROLADOS CON SPWM 


Si el voltaje de entrada es V;(0) = V, cos 0, las ecuaciones (C-1) y (C-17) dan el voltaje de salida 
como 


> A, cos n cos 0 (C-19) 


n=1,3,5,... 


V,(8) = 


l 
5 


sVn Y A,lcos(n — 1)9 + cos(n + 1)6] 


2 a=1,3,5 


0.5V,,[Ai(cos 0 + cos 20) + Ax(cos 20 + cos 40) 
+ As(cos 48 + cos 60) + : : +] 


A cos n8 (C-20) 


La primera parte de la ecuación (C-20) es el voltaje promedio de salida y la segunda parte es el 
voltaje de componente ondulatoria. La ecuación (C-20) es válida, siempre y cuando el voltaje de 
entrada y la función de conmutación sean formas de onda de coseno. 
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En el caso de las ondas de seno, el voltaje de entrada es V;(0) = Vm sen 0 y la función de 
conmutación es 


S@= Y A,sennó (C-21) 
ne1,3,5.... 


Las ecuaciones (C-1) y (C-2) dan el voltaje de salida como 


VAO) = V, > A,sen6sennó (C-22) 


n21.3.5.... 
SA, lcos(n — 16 — cos(n + 1)8] 
n2135... 


= 0.5V,,[A;(cos 0 — cos 20) + A3(cos 20 — cos 46) 
+ AÁs(cos 40 — cos 60) + - : -] 
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Análisis de transitorios en cd 


D-1 CIRCUITO RC CON ENTRADA EN ESCALON 


Cuando en la figura 3-1a se cierra el interruptor S; en ¢ = 0, la corriente de carga del capacitor 
puede determinarse a partir de 


V, = vr + ve = Ri + & f idt + vdt = 0) (D-1) 


con condición inicial v.(¢ = 0) = 0. Utilizando la tabla D-1, la ecuación (D-1) se puede transformar 
al dominio de Laplace de s: 


V; 1 
E RKs) + Cs Ks) 


que después de resolverse en función de la corriente /(s) da 


V; 


Ris + a) (Den 


Ks) = 
donde a = 1/RC. La transformación inversa de la ecuación (D-2) en el dominio del tiempo da 


V, 
i(t) = R et (D-3) 
y el voltaje a través del capacitor se determina como 


oe 
vd) = 4 f idt = V — e°’) (D-4) 
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TABLA D-1 ALGUNAS TRANSFORMACIONES 


DE LAPLACE 
fo F(s) 
1 i 
s 
1 
| s 
at 1 
d ls+a 
sen Qt ates 
s ro 
cos at s " = 
f sF(s) - F(0) 
O) sF(s) - sF(s) - F(0) 
1 
En estado de régimen permanente (en t = ec), 
I, = it =~) =0 
V 
Ve = v(t = %) = R 


D-2 CIRCUITO RL. CON ENTRADA ESCALONADA 


En las figuras 3-2a y 9-3a se muestran dos circuitos RL típicos. La corriente transitoria a través 
del inductor de la figura 9-3a se puede expresar como 


Vou +0r + E=LÉÍ+Ri+E (D-5) 
con la condición inicial ¿(1 = 0) = /,. En el dominio de Laplace de s, la ecuación (D-5) se.convierte 


en 


= = L sks) — Li, + Ris) + E 


y resolviendo en función de /(s) da 


ER Ve—E Hi 
KDE URS + B 
Y EM 1 I, 
|... R (; —3 ta (D-6) 
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donde B = R/L. Si realizamos la transformación inversa de la ecuación (D-6), obtenemos 
o = YE = ef) s pe (D-7) 
Si no existe corriente inicial en el inductor (es decir 7, = 0), la ecuación (D-7) se convierte en 
i) =$ = erf) (D-8) 


En el estado de régimen permanente (en t = co), J, = i(t = 00) = VJR 


D-3 CIRCUITO LC CON ENTRADA EN ESCALON 
La corriente transitoria a través del capacitor en la figura 3-4a y 7-2a se expresa como 


di doe = 
Vie=utu=Lo+ asidt + ult = 0) (D-9) 


con condiciones iniciales vc(t = 0) = 0 e i(t = 0) = 0. En la transformación de Laplace, la ecuación 
(D-9) se convierte en 


Vs 


s = L sl(s) + a Ks) 


y resolviendo en función de /(s), obtenemos 


V; 
Ks) = List + al) (D-10) 
donde Om = 1/VLC. La transformada inversa de la ecuación (D-10) da la corriente de carga como 
. C 
i(t) = V, y sen (wt) (D-11) 
y el voltaje del capacitor es 
Df. 
vt = c |, it) dt = Vi — costos] (D-12) 


Un circuito LC con una corriente inicial en el inductor J, y un voltaje inicial en el capacitor 
Vo aparece en la figura 7-18a. La corriente del capacitor queda expresada como 
veritat) (D-13) 
y di C : 
con condición inicial i(t = 0) = Im y v-(t = 0) = Vo. Nota: en la figura 7-18a, Vo se muestra igual a 
—2V,. En el dominio de Laplace del valor s, la ecuación (D-13) se convierte en 


V, 1 Vo 
s L si(s) — Ll, c t 3 
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y resolviendo en función de la corriente /(s) obtenemos 


V: as V, sf m 


IO STEFA * P+ oh 


donde €, = 1/VLC. La transformada inversa de la ecuación (D-14) da 


i(t) = (V, — Və Vento + Fa cos(ot) 


y el voltaje del capacitor como 


u(t) = 4 ii (0 dt + V, 


= Ip Tani - (V, — V) costant) + V, 
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(D-14) 


(D-15) 
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Analisis de Fourier 


Bajo condiciones de régimen permanente, el voltaje de salida de los convertidores de frecuencia 
es por lo general, una función periódica del tiempo, definida por 


Volt) = Volt + T) (E-1) 


donde T es el tiempo periódico. Si f es la frecuencia en hertz del voltaje de salida, la frecuencia 
angular será 


w= en = 2mf (E-2) 
T 
y la ecuación (E-1) se puede volver a escribir como 
v,(wt) = v,(wt + 217) (E-3) 


El teorema de Fourier declara que una función periódica vo({) se puede describir mediante un tér- 
mino constante más una serie finita de términos senoidales y cosenoidales de frecuencia nw, don- 
de n es un entero. Por lo tanto, vo(t) se puede expresar como 


v(t) = Al + 5 (a, cos nwt + b, sen nwt) (E-4) 
n7]... 


donde a,/2 es el valor promedio del voltaje de salida, vo(r). Las constantes ao, a, y b, pueden de- 
terminarse mediante las expresiones siguientes 


2 [T 1 f 
a, 35 i: valt) dt = — n i Gul dar) (E-5) 
pw 7 F v (t) cos nwt dt = i e v, (ot) cos rt díef) (E-6) 
2 is 
bn =F J: volt) sen not dt == jn vlot) sen not diat) (E-7) 
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Si v(t) puede expresarse como una función analítica, estas constantes pueden determinarse me- 
diante una sola integración. Si vo(/) es discontinua en relación con la salida de los convertidores, 
que por lo general es el caso, deberán efectuarse varias integraciones (a lo largo de todo el período 
del voltaje de salida) a fin de determinar las constantes ao, a, y ba. 


An COS nwt + b, sin nwt 


= (al + ply? — cos not + = sen not) (E-8) 


b, 
Vai + be ar + b? 


n 


Definamos un ángulo n, cuyo lado adyacente es bn, lado opuesto es a, e hipotenusa es (a? + 
b2)". Como resultado, la ecuación (E-8) se convierte en 


a, COS not + b, sen not = (al + b2Z) "(sen $, cos not + cos $, sen nwt) 


= (a2 + b2)" sen(nat + Qp) (E-9) 
donde 
d, = tan-! Z7 (E-10) 


Sustituyendo la ecuación (E-9) en la ecuación (E-4), las series también se podrían haber escrito 
como 


v(t) = e + Y» Cysen(not + dn) (E-11) 
n71.... 
donde 
C, = (ai + b)" (E-12) 


C, y 0, son respectivamente, la magnitud pico y el ángulo de retraso de la componente armónica 
de orden n, del voltaje de salida, vo(t). 

Si el voltaje de salida tiene simetría de media anda, el número de integraciones dentro de 
todo el período puede reducirse en forma significativa. Una forma de onda tiene la propiedad de 
simetría de media onda, si satisface las condiciones siguientes: 


Volt) = —v, 6 + 2) (E-13) 


o bien 
U,(wt) = -vlot + 71) (E-14) 


En una forma de onda con simetria de media onda, la media onda negativa es la imagen espe- 
jo de la media onda positiva, pero desfasada T/2 s (o 1 radianes) con respecto a la onda positiva. 
Una forma de onda con simetría de media onda no contiene armónicas pares (es decir n = 2, 4, 6...) 
y sólo contiene armónicas impares (es decir n = 1, 3, 5...). Debido a la simetría de media onda, el 
valor promedio es cero (es decir a, = 0). Las ecuaciones (E-6), (E-7) y (E-11) se convierten en 


T 


2 1 ofi 
an = T js u,(t) cos not dt = = le v,(wt) cos nwt d(wt), n=l DES eek 
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2 [T 1 m 
b, id. v, (t) sen not dt = = [ Dalt) Sen nat d(wt), n=1,3,5,... 


* C, sen(rnwt + dy) 


a=1,3,5,... 


volt) 


En general, con simetría de media onda, a, = a, = 0, en tanto que con simetría de un cuarto de 
onda ao = b, = 0. 
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Lista de programas de computación 


5 

10 
30 
40 
50 
60 
70 
80 
82 
83 
84 
85 
87 
90 
97 
98 


en BASICA para IBM-PC 


ieee PROG-1 ines 


CLS 

REM "PROG-1" 

DIM ALFA(50), ALFAD(150), B(100) 
REM UNIFORM PWM ANGLE CALCULATION 


PRINT "No. of pulses per half cycle less than 50 ?" 

INPUT NP 

PRINT "Modulation index less than 1 ?" 

INPUT AMF 

PRINT "List of Fourier coefficients? For YES '1' and for NO '2' " 
INPUT NC 

PRINT "Highest desired harmonic component less than 100" 

INPUT NM 

CLS 

Pl=4!*ATN(1!) 


PRINT “Copyright 1993, Power Electronics by Muhammad H Rashid" 
PRINT "Fig. 5-16 AC-DC converter with uniform PWM" 


100 DELTAM-(PI/NP)*AMF 

110 CENTR-(PI/NP)/2 

120 ALFA(1)-CENTR-DELTAM/2 
130 ALFAD(1)=ALFA(1)*180/P1 
140 DELTAD-DELTAM*180/PI 


170 
180 
190 
210 
220 
230 
240 


FOR M=2 TO NP 

ALFA (M)eALFA (1)4 (PI/NP) * (M-1) 
ALFAD (M) -ALFA(M)*180/PI 

NEXT M 

VMAX=1 

V=0 

FOR M=1 TO NP 


250 V=(COS (ALFA(M) ) - COS (ALFA(M) -DELTAM) )+V 
260 NEXT M 


270 
290 
300 
310 


VDC=(VMAX/P1)*V/SQR(2) 
AN=0 

IA-1 

FOR Nel TO NM 
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320 C-0 

330 FOR M-1 TO NP 

340 C=COS(N*ALFA(M) ) -COS (N* (ALFA (M) XDELTAM) ) *C 

350 NEXT M 

360 B(N)-(2*1A/ (N*PI1))*C 

365 IF NC=1 THEN PRINT "B("N") = "B(N) 

380 NEXT N 

381 PRINT "No. of pulses per half-cycle = "NP 

382 PRINT "Modulation index ~ “AMF 

383 PRINT "Pulse width in degrees = "DELTAD 

384 FOR M-1 TO NP 

386 PRINT "'"M"in degrees - "ALFAD(M) 

387 NEXT M 

388 PRINT "Average output voltage in & of RMS input voltage = "VDC*100 
390 I1-B(1)/SQR(2) 

400 PRINT "RMS fundamental input current as % of dc load current = "I1*100 
405 SUM=0 

410 FOR N-1 TO NM 

420 SUM-SUM-B(N)*B(N)/2 

430 NEXT N 

440 IS-SQR(SUM) 

450 PRINT "RMS input current as & of dc load current = "IS*100 
460 PF-Il/IS 

463 DF=1 

465 PRINT "Displacent factor - "DF 

470 PRINT "Power factor -" PF 

500 END 


Jee PROQ- 2 AR 


5 CLS 

10 REM "PROG-2" 

30 DIM SL(50), C(50), X(90), Y(90), ALFA(50), ALFAD(50), B(100) 
40 REM AC-DC CONVERTER WITH SINUSOIDAL PWM 

50 PRINT "No. of pulses per half cycle ?" 

60 INPUT NP 

70 PRINT "Modulation index less than 1 ?" 

80 INPUT AMF 

82 PRINT "List of Fourier coefficients? For YES 'l' and for NO '2' " 
83 INPUT NC 

84 PRINT "Highest desired harmonic component less than 100" 
85 INPUT NM 

87 CLS 

90 PI-4!*ATN(1!) 

95 PRINT "Figure 5-17" 

97 PRINT "Copyright 1993, Power Electronics by Muhammad H Rashid" 
98 PRINT "Fig. 5-17 AC-DC converter with sinusoidal PWM" 
100 NS=2*NP 

102 TOL-.001 

104 FOR M=} TO NS 

106 SL(M)-((-1)^M) *NS/PI 

108 NEXT M 

109 FOR M-1 TO NS STEP 2 

110 C(M)-M 

111 NEXT M 

112 FOR M=2 TO NS STEP 2 

113 C(M)--(M-1) 

114 NEXT M 

116 Y(1)=AMF 

118 X(1)-PI/2 

119 FOR M=1 TO NS 
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120 FOR I-1 TO 50 

122 Kel«1 

124 X(K)-(Y(1) -C(M) ) /SL(M) 

126 Y(K)eAMF*SIN(X(K)) 

128 XX-ABS(X(K) -X(K-1)) 

130 IF XX<TOL THEN 134 

132 NEXT I 

134 ALFA(M)=X(1) 

136 NEXT M 

138 FOR M-1 TO NS 

140 ALFAD(M)=ALFA (M) *180/PI 

142 NEXT M 

220 VMAX-1 

230 V-0 

240 FOR M-1 TO NS STEP 2 

250 Ve(COS(ALFA (M)) -COS(ALFA(M+1) ) ) -V 

260 NEXT M 

270 VDC=(VMAX/PT)*V/SQR(2) 

290 AN=0 

300 IA-1 

310 FOR N-1 TO NM 

320 D-0 

330 FOR M-1 TO NS STEP 2 

340 D=(COS(N*ALFA(M) ) -COS (N*ALFA(M+1)))+D 
350 NEXT M 

360 B(N)-(2*IA/(N*PI))*D 

365 IF NC-1 THEN PRINT "B("N") = "B(N) 
380 NEXT N 

381 PRINT "No. of pulses per half-cycle = "NP 
382 PRINT "Modulation index = "AMF 

384 FOR M-1 TO NS 

386 PRINT "'"M"in degrees = "ALFAD(M) 

387 NEXT M 

388 PRINT "Average output voltage in $ of RMS input voltage = "VDC*100 
390 I1-B(1)/SQR(2) 

400 PRINT "RMS fundamental input current as $ of dc load current = "I1*100 
405 SUM=0 

410 FOR N-1 TO NM 

420 SUM=SUM+B(N)*B(N) /2 

430 NEXT N 

440 IS=SQR(SUM) 

450 PRINT "RMS input current as $ of dc load current = "IS*100 
460 PF-I1/IS 

463 DF=1 

465 PRINT "Displacent factor = "DF 

470 PRINT "Power factor =" PF 

500 END 


2 


Aci PROG -3 tonnes 
CLS 


3 PRINT "Example 6-4" 
4 PRINT "Copyright 1993, Power Electronics by Muhammad H Rashid" 
5 INPUT "DELAY ANGLE IN DEGREES ? ", ALP1 


10 


ALP-ALP1*3.14159274/180 
INPUT "INPUT VOLTAGE in rms ? ", VS 
INPUT "INPUT FREQUENCY IN HZ ? ", F 


INPUT "LOAD RESITANCE in j ? ", R 

INPUT "LOAD INDUCTANCE IN mH ? ", L 
PI-A*ATN(1!) 

We2*PI*F 

XLeW*L*.001 

PRINT "IMPEDANCE OF LOAD INDUCTANCE = ", XL 
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105 
110 
120 
130 
140 
152 
170 
180 
190 
195 
200 
210 
215 
217 
220 
222 
230 
245 
250 
360 
365 
380 
384 
390 
400 
402 
410 
420 
430 
440 
450 
460 
470 
480 
490 
495 
500 
510 
540 
550 
555 
560 
570 
580 
800 
810 
811 
820 
830 
840 
850 
860 
870 
872 
875 
880 
890 
900 
905 
910 
920 
930 
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PH-ATN(XL/R) 

PH1=180*PH/PI 

PRINT "LOAD ANGLE =", PH1 
DELB=.25 

DB-DELB*PI/180 

BET1=PH 

N-1 

Yl1-(R/XL)* (ALP -BET1) 
Y2-EXP(Y1) 

YX-SIN(ALP-PH) 

Y3-Y2*YX 

Y4=SIN(BET1-PH) 

N=N+1 

IF N=1000 THEN 360 

YY=ABS (ABS (Y3) -ABS(Y4)) 

IF YY<.001 THEN 360 
BETL=BET1+DB 

IF Y4<0 THEN Y4=0 

GOTO 180 

BET=180*BET1/PI 

PRINT “EXTINCTION ANGLE =", BET 
J=0 

DEL=(BET1 -ALP)/180 

SUM=0 

SUMM=0 

L=L*,001 

WI=ALP+DEL*J 

T-WT/W 

X--T+ALP/W 

X-X*R/L 

X1=EXP(X) 

X2-SIN(ALP-PH) 

X3-X2*X1 

X4=SIN(WT-PH) 

X5=X4-X3 

IF X5«0 THEN X5-0 

XX-X5*X5 

YY-X5 

SUM=SUM+XX 

SUMM=SUMM+YY 

J=3+1 

IF WI>BET1 THEN 800 

IF WI=BET1 THEN 800 

GOTO 410 

SUM=SUM*DEL/PI 
SUMMeSUMM*DEL/PT 
SUMM-SUMM/SQR(2) 
Yl-R*R4XLAXL 

Y1=SQR(Y1) 
IR-(VS/Y1)*SQR(SUM) 
ID-(VS/Y1)*SUMM 

PRINT "IR = ", IR, "ID = ", ID 
X=BET1-ALP+.5*SIN(2*ALP) - . S*SIN(2*BET1) 
IF X>0 THEN 880 

PRINT "TOO LOW INDUCTANCE" 
VO=VS*SQR(X/PI) 

PRINT "RMS OF OUTPUT VOLTAGE = ", VO 
PO=2*TRATRAR 

PRINT "Output power =", PO 
PF=PO/(VS*IR*SQR(2)) 

PRINT "Power factor = ", PF 
END 
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SRR EE PROG- 4 oder 


5 CLs 

8 PRINT "Example 6-7" 

9 PRINT "Copyright 1993, Power Electronics by Muhammad H Rashid" 
10 INPUT “INPUT LINE VOLTAGE in rms ? ", VS 
30 INPUT "LOAD RESISTANCE PER PHASE in j ? ", R 
45 INPUT "DELAY ANGLE ' in DEGREES ? ", ALP1 
70 X-4*ATN(1!) 

80 ALP-ALP1*X/180 

90 IM-SQR(2)*VS/R 

91 AX=X-ALP+SIN(2*ALP) /2 

92 VO=VS*SQR(AX/X) 

93 PRINT “OUTPUT VOLTAGE FROM Eq. (6-35) ", VO 
100 NS-360 

110 DEL=X/NS 

120 SUM=0 

122 SUA=0 

124 SUC=0 

130 J-0 

138 TI-ALP 

139 IF T1>X/3 OR T1-X/3 THEN T1=X/3 
140 Y-DEL*J 

150 IA-0 

155 IC-IM*SIN(Y-4*X/3) 

156 IF ALP>2*X/3 AND Y<(X-ALP) THEN 1C=0 
158 YY-IA-IC 

160 SUM=SUM+YY*YY 

162 SUA=SUA+IA*IA 

164 SUC=SUC+IC*IC 

170 J-J41 

180 IF Y>T1 OR Y-Tl THEN 300 

200 GOTO 140 

300 T2-X/3 

320 Y-DEL*J 

322 IA-IM*SIN(Y) 

324 IC-IM*SIN(Y-4*X/3) 

330 YY-IA-1C 

340 SUM=SUM+YY*YY 

342 SUA@SUATIA*IA 

344 SUC-SUC*IC*IC 

350 J=3+1 

360 IF Y>T2 OR Y-T2 THEN 400 

370 GOTO 320 

400 T3=ALP+X/3 

405 YeDEL*J 

410 IA-IM*SIN(Y) 

411 IF ALP>X/3 AND Y<ALP THEN IA=0 
412 IC-0 

416 YY-IA-IC 

420 SUM=SUM+YY*YY 

422 SUA=SUA+IARIA 

424 SUC=SUC+IC*IC 

430 J=3+1 

440 IF Y>T3 OR Y=T3 THEN 500 

450 IF Y>X OR YeX THEN 500 

460 GOTO 405 

500 T4áeX 

510 Y-DEL*J 

512 IA-IM*SIN(Y) 

514 IC=IM*SIN(Y-4*X/3) 

520 YY-IA-IC 

530 SUM=SUM+YY*YY 
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532 SUA-SUA*IA*IA 

534 SUCmSUC+IC#IC 

540 J=J+1 

550 IF Y>T4 OR Y-T4 THEN 600 

560 IF YX OR Y-X THEN 600 

570 GOTO 510 

600 PRINT "NO OF SAMPLES - ", J 

620 IA-SQR(SUA/J) 

625 PRINT "RMS VALUE OF PHASE A = ", IA 
630 IC-SQR(SUC/J) 

635 PRINT "RMS CURRENT OF PHASE C = ", IC 
640 IL-SQR(SUM/J) 

645 PRINT "RMS VALUE OF LINE CURRENT A = ", IL 
648 VO=IA*R 

649 PRINT "RMS VALUEE OF OUTPUT PHASE VOLTAGE = ", VO 
650 PO-IA*IA*R*3 

660 PRINT "OUTPUT POWER" , PO 

670 VAe3*VS*IA 

680 PRINT "VOLT-AMP = ", VA 

690 PF-PO/VA 

700 PRINT "POWER FACTOR - ", PF 

900 END 


debieiokioleiek PROG- 5. ARANA 


5 CLS 


10 
30 
40 
50 
60 
65 
70 


98 


REM "PROG-5" 

DIM ALFAM(20), ALFAD(20), BN(100), AN(100), V(100) 
REM UNIFORM PWM ANGLE CALCULATION 

PRINT "No. of pulses per half cycle ?" 

INPUT NP 


PRINT "List of Fourier coefficients? For YES 'l' and for NO '2' " 


INPUT NC 

PRINT "Highest desired harmonic component less than 100" 
INPUT NM 

PRINT "Modulation index less than 1 ?" 

INPUT AMF 

CLS 

AMFe1.0*NM 

PI=4!*ATN(1!) 

PRINT "Copyright 1993, Power Electronics by Muhammad H Rashid" 
PRINT "Fig. 10-13 inverter with uniform PWM" 


100 DELTA=(PI/NP)*AMF 

105 DELTAD-DELTA*180/PI 

110 CENTR-(PI/NP)/2 

120 ALFAM(1)=CENTR-DELTA/2 

130 ALFAD(1)-ALFAM(1)*180/P1 

170 FOR M-2 TO NP 

180 ALFAM(M)=ALFAM(1)+(PI/NP)*(M-1) 

190 ALFAD(M)=ALFAM(M)*180/PI 

210 NEXT M 

220 VS-1! 

225 FOR N-1 TO NM STEP 2 

230 A-0 

234 B=0 

240 FOR M=1 TO NP 

250 B=SIN(N*(ALFAM(M)+DELTA/2)) -SIN(N*(PI+ALFAM (M)4DELTA/2) )4B 
253 A€COS(N*(ALFAM(M)4DELTA/2) ) -COS (N* (PT+ALFAM(M)+DELTA/2) )+A 
260 NEXT M 

265 AN(N)=0 

270 BN(N)-((2*VS/(NXP1) )*SIN(N*DELTA/2) ) B 
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272 V(N)-SQR(AN(N) *AN(N)+BN(N)*BN(N) )/SQR(2) 

273 IF NC-1 THEN PRINT "AN("N") = "AN(N), "BN("N") = "BN(N), "V("N") = "V(N) 
275 NEXT N 

381 PRINT "No. of pulses per half-cycle - "NP 

382 PRINT "Modulation index = "AMF 

383 PRINT "Equal Pulse widths in degrees k = "DELTAD 

384 FOR M=1 TO NP 

386 PRINT "'"M"in degrees ~ "ALFAD(M) 

387 NEXT M 

388 PRINT "Fundamental RMS output voltage in $ of dc input voltage = "V(1)*100 
390 VX-VS*SQR( (NP*DELTAD) /180) 

400 PRINT "RMS output voltage as % of dc input voltage = " VX*100 
410 HF-(SQR(VX*VX-V(1)*V(1)))/V(1) 

420 PRINT "Harmonic factor in $ = " HF*100 

425 SUM=0 

430 FOR N-2 TO NM 

440 SUM-SUM-(V(N)/(N^2))^2 

450 NEXT N 

460 DP-SQR(SUM)/V(1) 

465 PRINT "Distortion factor in $ = " DF*100 

500 END 


ARARIKRAER PROG - 6 Fikk rki 


5 CLS 

10 REM "PROG-6" 

30 DIM SL(25) ,C(25),V(100) ,¥(90) ,X(90) , ALFA(25) , ALFAD(25) , AN(50) , BN(50) 
40 REM SPWM ANGLE CALCULATION 

50 PRINT "No. of pulses per half cycle ?" 

60 INPUT NP 

70 PRINT "Modulation index less than 1 ?" 

80 INPUT NM 

82 PRINT "List of Fourier coefficients? For YES '1' and for NO '2' " 
83 INPUT NC 

84 PRINT "Highest desired harmonic component less than 100" 
87 CLS 

89 AMF-1.0*NM 

90 PI-4!*ATN(1!) 

97 PRINT "Copyright 1993, Power Electronics by Muhammad H Rashid" 
98 PRINT "Fig. 10-15 inverter with SPWM" 

100 NS-2*NP 

105 TOL-.0001 

110 FOR M-1 TO NS 

115 SL(M)-((-1)^M)*((NS*2)/PI) 

120 NEXT M 

121 FOR M-1 TO NS STEP 2 

122 C(M)-M41 

124 NEXT M 

125 FOR M=2 TO NS STEP 2 

130 C(M)--M 

135 NEXT M 

140 Y(1)-AMF 

145 X(1)-P1/2 

150 FOR M-1 TO NS 

155 FOR I-1 TO 90 

160 K=I+1 

165 X(K)-(Y(1) -C(M))/SL(M) 

170 Y(K)-AMF*SIN(X(K)) 

175 XX-ABS(X(K) -X(K-1)) 

180 IF XX<TOL THEN GOTO 190 

185 NEXT I 

190 ALFA(M)-X(I) 
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NEXT M 

FOR M=1 TO NP 

ALFAM(M)-ALFA(2*M-1) 

DELTAM(M)=ALFA (2*M) -ALFA(2*M-1) 

ALFAD(M)-ALFAM(M)*180/PI 

DELTAD(M)-DELTAM (M) *180/PI 

NEXT M 

VS=1 

FOR N-1 TO NM STEP 2 

A=0 

B-0 

FOR M-1 TO NP 
X=SIN(N*(ALFAM(M) +DELTAM(M) /2) ) - SIN(N+*(PI+ALFAM(M)+DELTAM(M) /2) ) 
B=SIN(N+DELTAM(M) /2)*X+B 

Y=COS (N* (ALFAM (M) +DELTAM(M) /2) ) -COS(N+(PI+ALFAM(M)+DELTAM(M) /2)) 
A-0 

NEXT M 

AN(N)-((2*VS) / (NXPI) )*A 

BN(N)-((2*VS) / (N*PI) )*B 

V(N) -SQR(AN (NR) *AN (N) BN(N) *BN(N) ) /SQR(2) 

IF NC-1 THEN PRINT "AN("N") = "AN(N), "BN("N") = "BN(N), "V("N") = "V(N) 
NEXT N 

PRINT "No. of pulses per half-cycle = "NP 

PRINT "Modulation index = "AMF 

PRINT "Unequal Pulse widths in degrees “ 

FOR M=1 TO NP 

PRINT "'"M"in degrees = "ALFAD(M), "k"M"in degrees = "DELTAD(M) 
NEXT M . 
PRINT "Fundamental RMS output voltage in % of dc input voltage = "V(1)*100 
VX=0 

VS=1 

FOR M-1 TO NP 

VX=DELTAM(M)+VX 

NEXT M 

VX-VS*SQR (VX/PI) 

PRINT "RMS output voltage as $ of dc input voltage = " VX*100 
HP=(SQR (VA*VX-V(1)*V(1)))/V(1) 


PRINT "Harmonic factor in % = " HF*100 

SUM=0 

FOR N-2 TO NM 

SUM-SUM*(V(N)/(N^2))^2 

NEXT N 

DF-SQR(SUM) /V(1) 

PRINT "Distortion factor in % = " DF*100 

END 

kkkkkkkkk PROG - 7. RARARARAAA 

LS 
REM "PROG-7" 
DIM $L(25),C(25),V(100),Y(90),X(90) , ALFA(25) , ALFAD(25) ,AN(50) ,BN(50) 
REM SPWM ANGLE CALCULATION 

PRINT "No. of pulses in the first 60 degrees ?" 

INPUT NP 

PRINT "Modulation index less than 1 ?" 

INPUT NM 

PRINT "List of Fourier coefficients? For YES 'l' and for NO '2' " 


INPUT NC 

PRINT "Highest desired harmonic component less than 100" 
CLS 

AMF-1.0*NM 

PI-APF*ATN(11) 
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97 PRINT "Copyright 1993, Power Electronics by Muhammad H Rashid" 
98 PRINT "Fig. 10-18 inverter with modified SPWM" 
100 NS-2*NP 

105 TOL-.0001 

110 FOR M-1 TO NS 

115 SL(M) -((-1) ^M) (3& (RS41) /PI) 

120 NEXT M 

121 FOR M-1 TO NS STEP 2 

122 C(M)-M+1 

124 NEXT M 

125 FOR M-2 TO NS STEP 2 

130 C(M)--M 

135 NEXT M 

136 NAT=2*NS+2 

138 NPT-NAT/2 

140 Y(1)-AMF 

145 X(1)=PI/2- 

150 FOR M-1 TO NS 

155 FOR I-1 TO 90 

160 K-1+1 

165 X(K)-CY CI) -C(M) ) /SL(M) 

170 ¥(K)=AMF*SIN(X(K) ) 

175 XX-ABS(X(K) -X(K-1)) 

180 IF XX<TOL THEN GOTO 184 

182 NEXT I 

184 ALFA(M)=X(1) 

186 NEXT M 

188 ALFA(NS+1)=P1/3 

190 ALFA(NS42)-2*PI/3 

192 NAS=NS+1 

194 FOR M-NAS TO NAT 

195 J=NAT-M+1 

196 ALFA(M)-PI-ALFA(J) 

198 NEXT M 

200 FOR M-1 TO NPT 

202 ALFAM(M)-ALFA(2XM-1) 

204 DELTAM(M) *ALFA(2*M) - ALFA (24M-1) 

206 ALFAD(M)-ALFAM(M)*180/PI 

208 DELTAD(M)-DELTAM(M)*180/PI 

218 NEXT M 

220 VSel 

225 FOR Nel TO NM STEP 2 

230 A-0 

234 B-0 

240 FOR Me1 TO NPT 

250 X=SIN(N*(ALFAM(M)+DELTAM(M)/2))-SIN(N*(PI+ALFAM(M)+DELTAM(M) /2) ) 
251 BeSIN(N*DELTAM(M) /2) *X*B 

255 Y=COS (N*(ALFAM(M)+DELTAM(M) /2)) -COS(N*(PI+ALFAM(M)+DELTAM(M) /2) ) 
256 A=0. 

260 NEXT M 

265 AN(N)-((2*VS)/(N&PI))*A 

270 BN(N)-((2*VS) / (N*PI) )*B 

272 V(N) -SQRCAN(N) *AN(N)+BN(N)*BN(N) ) /SQR(2) 

273 IF NC-1 THEN PRINT "AN("N") = "AN(N), "BN("N") = "BN(N), "V("N").— "V(N) 
275 NEXT N 

381 PRINT "No. of pulses per half-cycle = "NPT 
382 PRINT "Modulation index - "AMF 

384 PRINT "Angles are in degrees " 

385 FOR M=1 TO NPT 

386 PRINT "'"M"in degrees e "ALFAD(M), "k"M"in degrees = "DELTAD(M) 
387 NEXT M 

388 PRINT "Fundamental RMS output voltage in $ of dc input voltage = "V(1)*100 
389 VX-0 
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390 VS=1 

391 FOR M-1 TO NPT 

392 VX=DELTAM(M)+VX 

394 NEXT M 

396 VX-VS*SQR(VX/PI) 

400 PRINT "RMS output voltage as % of de input voltage = " VX*100 
408 HF-(SQR(VX*VX-V(1)*V(1)))/V(1) 

420 PRINT "Harmonic factor in % = " HF*100 
425 SUM-O 

430 FOR N=2 TO NM 

440 SUM-SUM* (V(N)/(N^2))^2 

450 NEXT N 

460 DF-SQR(SUM)/V(1) 

465 PRINT "Distortion factor in $ = " DF*100 
500 END 
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Hojas de datos 


R23AF SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 
REVERSE RECOVERY TIME 0.9us 
300 AMP AVG HOCKEY PUK 
SOFT FAST RECOVERY RECTIFIER DIODES 


VOLTAGE RATINGS 


Var Vg 7 1 
Max. rep. pesk reverse 
and direct veltage 


Vasa - UV) 


Ty = MP to 126°C 
900 
700 


MAXIMUM ALLOWABLE RATINGS 


PARAMETER VALUE 


Ty Junction temperature 740 to 125 


Tatg Storage temperature 
lp(ay] Maa. ev. current 300 


@ Maz. To 


470 


lg(pag) Nom, RMS current 


Max. non-rep, peek 
reverse voltage 


Ty = 28% to 125% 


-40 to 150 o 


c 
A 


NOTES 


Hoja de datos No. PD-2.110 


180? nalr sine wave 


ign Max, pesk non-rap, 
surge current 


4980 
5200 
5900 
5180 

124 


1e Max, It copebility 


ceed 


113 


RA Max, IS copabitity 4750 


F Mounting force 4450(1000) + 10% 


T— T— 


ai 


N[tbf) 


‘SOHz helf cycle sine wave 


GOH: helf cycle aine meva 


SOHz half cycle sina wave 


BUHE half cycle Mine weve 


 - -_>+>+4 > _  _ _Q__>EA4A A A IA 


t= Owe Initial T, = 19500, cated Vapp appiied after 


surge. 
t = 8.3ma 


wae aaa 1 
+= 10m Initiat T, » 125%, no voltege applied efter 


surge. 
t = 6.396 


Initial Ty = 125°C, no volteg 
Têt for tima t, = Tet * vty, 


Inittel Ty = 125°C, rated 
VARN oppllad etter surge. 


Initial Ty = 128°C, no 
voltage applied efter surge, 


ja applied efter surge, 
9.1 € t, < 1004. 


Figura G-1 Hoja de datos para el diodo IR tipo R23AF. (Cortesía de International 


Rectifier.) 
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CHARACTERISTICS 


R23AF SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


T 
PARAMETER MAX, UNITS TEST CONDITIONS 
E 4 
Vpy Peek forward voltage 1.63 y Initiet Ty = 2800, S0-GOHz hei! sine, Ipaak * 9404, 
VriTo]4 Low-level tireshotd — -—— | 0.962 Ty = 128°C 
| 2 
Av. Bower = Veqq0) * Ie(av) * re * Urigus]l? 
Ye(Toje "gh-ievei tnresnolG | == ee 1.30 
Use low level velues for 
PA Inmrtavel resistance 0.857 Im £ " rated Tgjay] 
T b 
fgg High-Level rosistence | — —-- 0.353 
oS» ^ 
trp Reverse recovery time 
suffix -— 0,9 —- Ty = 25%, Ipu = 7504, 
us dip/dt = 25A/us for sinusoidal putee. 
— apo o 
tpr Reveres recovery time 
"AM guttin = -— 2.20 Ty c 126°C, Ipy = 750%, 
yo dip/dt = 25A/pe for sinusoidal pulse. 
"B" suffix Ex se 2.50 
E "8" Foctor (ty/t,) 
PA" guffix 0.59 — —- 
"B" suffix 0.56 — —- 
= E + —] 
Ipu[nc)Paverse current 
suffia md de 33 
A 
"B" suffix --- --- 36 
=- 4- —À4À 
Gan Recovered charge 
MAM ouftix ~~ -— 37 
— «x 
suffix — — 45 
im Pesk reverse current 35 má Ty = 128°C, Max, rated Vary. 
pt PEA PES S 
Renyo Thermal resistence, = aS 0.08 oor OC operation, double stóe cooled, | 
Junetion-to-case "UE EUER 
— — 0.08 ce 180° sina wave, double cide caoted. 
- — D.09 ocw 120° ractangular wave, double side cooled. 
Repos Thermal resistence, — — 0.06 ocw | Mig, surface smooth, fiet end greased, Single side 
cose-to-oink cooled, For double side, divide vetve by 2. 
——— 
mt Weight — 57 (8,0) = 9loz.) 
Cove Style DO-2004A JEDEC 
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R23AF SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


ex [La A 
axe TL a A 
«1900 //X wave 


aigi 


* CONDUCTION PERIOD 


OQueLE SIDE CODLEO 


MAX. ALLOWABLE CASE TEMPERATURE - °C 


MAX. AVERAGE FORWARD FOWER LOSS 


100 200 300 u00 500 800 800 
AVERAGE FORWARD CURRENT - A 


AVERAGE FORWARD CURRENT - A 


Fig. 1 - Especificaciones de la temperatura Fig. 2 - Caracteristicas de pérdida de 
de la cubierta potencia 


10% 
c 3 
k 5 
H z 404 0.4 Ws/PULSE! 
2 i - I À 
g $ s 0.4 
E I-] 0,04, 
5 2 
g HEP 
2 5 ¡E 
D 2 30? o 
3 E 
2 Dos 8.001 
E 
E 
Ld 1 2 Ty = 12500 
1 
Bn D;5 140 1.5 2.U 4.5 30 3,5 0 45 5.0 Hs 2 5 19% 2 5 103 2 5 ay? 
MRX. INSTANTANEOUS FORWARO VOLTAGE - V PULSE BRSEWIOTH - s 
Fig. 3 - Características directas Figura 4 - Pérdida de energía máxima por 
pulso - Formas de onda senoidales 
104 10% 
SETS 125°C E 
E 
x ni =: 
] 0.4 Hg/PULSE " didi s 2008/05. 
Z 103 di/dt = SOAS $ i + 
g 9.1 $ c Q.u Wa/PULSE 
br M 3.04 3 Dt 
2 7 g 
i 2 0.01 H 2 Qu 
$ 102 Ù. 004, ?ag 0.08. 
= & 0.004 Eos AE 
0.601 E 
2 2 
m i 101 z > 
108 2 Epa E $ 15-2 10.2 5. agit? $ a? $ av? 
PULSE 9àSERIDIH 5 PULSE DASCHIDTH 5 
Figura 5 - Pérdida de energía maxima por Figura 6 - Pérdida de energía máxima por 
pulso - Formas de onda trapezoidales pulso - Formas de onda trapezoidales 


Figura G-1 (continúa) 
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R23AF SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


REVERSE RECOVERY CURRENT 


a 0 10 20 30 40 $0 60 70 80 90 100 
RATE DF FALL OF FORNARO CURRENT (-devdt) - Arps 


Figura 7 — Corriente tipica de recupera- 
ción inversa 


wt 


REVERSE RECOVERED CHARGE - 


o 10 20 30 40 so 60 70 80 90 100 
RATE OF FALL OF FORWARO CURRENT (-di/dt) - Arps 


Figura 8 — Carga tipica recuperada 


+5" FRCTOR (Certa) 


1 2 5 
RATE OF FALL OF FORWARD CURRENT (-di/dt) - R/ps 


Figura 9 — Factor "S" típico (tp/ta) 


REVERSE RECCUERY CURRENT - A 


L] 10 20 30 ua so 60 70 80 90 100 
RATE OF FALL OF FORWARD CURRENT (-dizdt! - Aus 


Figura 7a — Corriente tipica de recupera- 
ción inversa 


REVERSE RECOVERED CHARGE - pC 


10 20 30 
RATE OF FALL OF FORWARD CURREN! (*-di/dt! - R/us 


Figura 8a — Carga típica recuperada 


+S? FACTOR (ty/ta? 


e 


~S" FACTOR yt, AM (RECI 


1071 
mi z E 102 
RATE OF FALL DF FORWARO CURRENT (-di/dt! - R/us 


Figura 9a — Factor “gr típico (tp/ta) 
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R23AF SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


: = 
3 : 
M 
e z 
: E 
e] El 
z o TED Vapy APPLIED SIMI 
3 |_| 2 FTER SURGE. 
E = H 
oF - -- 
i H Y 
3 [| 
E E > 
y 
E = a 
5 = tJ u 
i Rias a y 
= EH 
p H 
EH ES 
STR 5 iL. 72 3 102 
SOUARE wave PULSE DURATION - s E NUMBER OF EQUAL AMPLITUDE HALF CYCLE CURRENT PULSES - N 
Figura 10 — Impedancia térmica transito- Figura 11 — Especificaciones de corriente 
ría, unión a cubierta para transitorios de corriente no 
repetitivos 


ORDERING INFORMATION 


VOLTAGE RECOVERY TIME 


(1) tp, is typical at 25°C. 
Max. tp, ig guaranteed et 125°C, See table of Cheracteristics, 


For example, for a device with tpp = O,Sus, Vary = 600V, 
order as ReGAFGA, 


Figura G-1 (continúa) 
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R23AF SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


41.27 (1.625) 
DIA MAX 


356 (0 140) UIA NOM X 
183 (0.072) OEEP MIN 


BOTH ENDS 
19 1040252) 
DIA. MAX 
THOFUACES 0.77 40.030) MIN 
TWO PLACES 
14.35 (0.566) 
15:55 (0.537) 
37.08 (1.460) 
DIA MAX 


CREEPAGE DISTANCE: 12 45 (0.490) MIN. 
STRIKE DISTANCE: 10.42 (0.410) MIN. 


Conforms to JEDEC Outline DO-200AA 
All Dimensions in Millimeters and (Inches) 


Figura G-1 (contináa) 
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S30EF & S3OEFH SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 
STANDARD TURN-OFF TIME 12 ys 
850 AMP RMS, RING AMPLIFYING GATE 
INVERTER TYPE HOCKEY PUK SCRs 


VOLTAGE RATINGS 


VOLTAGE Vere Yope 7 (VI Ynga - (v) NOTES 

CODE Max. rep. pank reverse Max. non-rep, peak 

m and ofr-etate voltage reverse voltege 

tp $ Sae 
Ty = 40% to max, rated Ty = 25° to max, rated 
—L— 
a aon sno Gata open 

L 8 600 700 


MAXIMUM ALLOWABLE RATINGS 


ie ee IA 
PARAMETER SERIES VALUE UNITS NOTES 
L + _—_____—_— 
Ta Junction tempersture SODEF -40 to 125 
; og 
SOOEFH | -40 to 440 
T == —Ó! 
Teto Storage temperatura ALL | 40 to 150 oc 
Tytay) Max, av, currens ALL 540 A 180? haif sine weve 
ena. Te soer 70 
ec 
S90EFH as | 
x; T 
Iyim) o. RAS current ALL eso A 
Im Max, pask nom ALL e100 50Hz helf cycle eine wave — Initiel Ty = 126°C, rated 
repetitive PA WRM applied efter surge. 
surge current 8500 GOH: het? cycle sine wave 
H A 
9650 SOHZ naf cycle sine wave — Inttiel Ty = 129%, no 
[779 voege applied after surge. 
10000 GOH: aif cycle sins wave 
4 
1% Max. 121 copabitity ALL 330 t= ms initial Ty = 125°C, coted Var applied efter 
a a 
300 t= 8.30s 
Ps 
465 t= 10m Initial Ty = 128°C, no voltage applied efter 
PARAR surge, 
A25 t= 8.3a5 
z m z: T T 
19 Mar. TVE capability ALL 4550 xA? va Initia: Ty c 128?C, mo veltege eppiiad after murga. 
rt for tima t, = eet, 0.4 Ct, $1008. 
di/dt — Max, non-repetitive ALL 800 Mon Ty = 128°C, Vp = Vamo Iņ = 16004, Gate pulses 20V, 201, 
rete-of-riee of A0ua, O.6ue rine time. Max, repetitive di/dt ie 
currant spprorisetely AE af nom-rapatittve value, 
- j 
Pox Max. pesk gate poser ALL 10 X tp £ See 
Potav) Max, av, gate power ALL 2 Li 
‘Igy Mex, peak geta current | ALL 3 ^ tp £ See 
Var Har, pask negative ALL 15 t v 
gute voltage 
+ E 
F Mounting force ALL 8900(000] + 10% WLibr) 
— 


11) To completa the pert number, refer to the Ordering Information table, 


Figura G-2 Hoja de datos para el SCR, tipo IR-S30EF, S30EFH. (Cortesía de International Rectifier.) 
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S30EF & S30EFH SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


CHARACTERISTICS 


mM 
PARAMETER SERIES MIN, TYP. MAX, UNITS TEST CONDITIONS 


m Pask on-state voltage ALL — 2.15 2.23 v Initial T, = 25°C, 50-80Hz half sine, [pegy = 17004, 
A t- -T 

Vr(roy Low-Level threshold im = 1,24 Ty rated 
F ALL a Y Av. power = Vreto) * Iv(ay] * ^v * Urias? 

Vr(Tgja High-level threshold — a 1.56 

+ Use iow level values for 

en Low-level restetence — eue Ip ó 7 rated Itay) 
r^ ALL T an 

rr High-Level resistence — -— 9.4 

Ed ——Ó j++ —— | 
n Latching current ALL -— 270 = m Tp = 25°C, 12V enode, Gere pulse: 10Y, 200, 100ua, 
ly Holding current ALL $ = 90 500 m To = 25%, 12V snode, Initiel ly = 104, 
-- sien —— 
tg Delay tins ALL — 0.5 1.5 vo Tg = 25°C, Vp = rated Voy» SOA resistive toed. 
Gate pulas: 10V, 200, 10ye, Ive rise time, 

t A! 

ty Turroff time 

"AY auffix SEF — — 12 Tye rated. Ing = 5004, dip/dt = 25A/yo, Vg = SOV, 
TA ITI dv/dt DOV/ye Lim. to BOK rated Voy. Geter OV, 1000, 
^B" suffix S30EF/M| — — 15 
T 


Sgldioge) Turmoff ties with 
feedback diode | | 


"A" puffin SIEF bound dic, 15 


rated. Ip = 5004, dip/dt = 254/16, Vp = IV. 
Tr T ue OVAs tin, to AD Wop- Gata: MV, 1008, 
*B* evtfis S30E/M| — — 20 
igk(gec) Pecovery currant ] Au — | «# — A Tj = 125% Iņ = 5004, dig/dt = 504/40, 
Om Recovered cherge ALL — “e — m 
Lr. - o + 
dv/dt Critical rete-of-rise AL | $0 700 eee Ty = 125°C. Exp. to 100% or Lin. Higher dv/dt values 
of off-state voltage Wus to GOR Voge gete open. available, 
1 
1000 E doi Tj = 125%, Exp. to 673 Voge gete 
| | open, 
== = ae p 
ime Paok reverse and SEF Hy, e 40 Tj . mez, cated, Rated Vay and Vom, pete open, 
lon off-state current + m 
soen | — z2 | 80 
E ——M——— 
Igy DC gata current aL | — — 300 Tg = APC +12V anode-to-cathode, For recommended gate 
to trigger drive aae "Gate Cherscteriatice” figure, | 
50 70 150 = 258% | 
Ya DC gata voltage — — 3.3 Te = 4090 
to trigger v 
perm 1.2 xd Tp = 28°C 
"an DC gate voltage ALL = — 0.3 v Tp = 125°C, Has, value which will oot trigger with 
met to trigger retad Vpgg enode-to—cethode, 
ee = be — 
[m Thermal resistance, ALL — — 0,049 oca DC operation, double side cooled, 
Junetion-to-cese 
m = 9,050 oo 180? sina weve, double side cooled, 
— — | 0.053 ocw 1200 rectangular weve, doubie side cooled, y 
a | 
o [o4 
Renes Thermal resistance, ALL ~ — 0.040 c/a Mtg. surface eaoath, ftat ard grassed, Single eida 
cese-to-sink | 1 &ooteó, Far double aide, divida velue by 2, 
+ - 
Li Wetgnt ALL — 85[3.0] ea gloz.) 
"o 
Case Styta ALL 1A A-29 


Figura G-2 (continúa) 
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S30EF € S30EFH SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


130 145 130 195 
N 

' 120 A AE 135 ; 120 135 
$ 110 125 E uo 128 
z = 
$ 100 115 $ 100 115 
= n " E 
ES E Miis = s £4 105 
w g m E 
z a E € 5 
$ et E $ eo a4 as 
in| F 3 Bj es 
a 70 a £j 95 2 70 3 
i 5 E 8 
a eo 75 
3 60 ?5 3 60 
E a600 AP »1209 «1829 = 
x 50 63 x 50 65 
H E 
= I 

ka ud 40 208 iugo? 

0 - 100 300 300 uoo 500 600 700 800 900 1000 0 200 soo 600 800 1000 1 


AVERAGE ON-STATE CURRENT - A 


Figura 1 — Especificaciones de la temperatura de la 
cubierta — Formas de onda senoidales, 50 a 400 Hz 


105 — 


= DEVICE TURNED FULLY ON: 


q at 


Tu OH 
Eum = MAX. RATO pm 


(le! 
CONDUCTION ANGLE 
n A 


MAX. RVERRGE ON-STRTE POWER LOSS - M 


| 
101 2 S 102 2 5 432 5 
AVERAGE ON-STATE CURRENT - A 


Figura 3 — Caracteristicas de perdida de potencia 
-— Formas de onda senoidales 


10 
100 2 $ 10% 


1 
Ty = MAK, RATED 


|] 


1.5 2.0 2.5 3.0 35 340 
INSTANTANEOUS OM-STATE VOLTAGE - Y 


INSTANTANEOUS ON-STATE CURRENT - R 
Y 


ol 
105 0.5 


1.0 
MAX. 


Figura 5 — Caracteristicas en estado activo 


AVERRGE ON-STATE CURRENT - f 


Figura 2 — Especificaciones de temperatura cubierta 


MAX. AVERAGE ON-STATE POWER LOSS - W 


URRENT - A 


PEAK ON-STATE 


— Formas de onda rectangulares 50 a 400 Hz 


fuir ON: 4 


= MAX. RATED 


(a! 
P CONDUCTION PERICO 
bana hin 


id 2 S ig 3 8 ig 2 5$ 
AVERAGE ON-STATE CURRENT - A 


Figura 4 — Características de pérdida de potencia 
— Formas de onda rectangulares 


t ER: i i: 
= 2/3 RATES Voy 
Ty = 1250¢ à 


1 x ' 


2) BLOCKING, REVERSE . “COVERY AND ++ 
SNUBBER LOSSES NOT TACLUDEO 
108 2 104 2 
PULSE BASEHIOTH 
Figura 6 — Máxima pérdida de energía por pulso 
— Formas de onda senoidales 
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S30EF & S30EFH SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


: Wp = 2/3 RATED Upgy 
5 T, = 1250 


2 U Ws/PULSE 


PEAK ON-STATE CURRENT - f 
e 
= 
i 


didt = SO s 
Aj-GLOCKING, REVERSE RECOVERY AÑO 
tot SNUBBER LOSSES NOT INCLUDED 
105 2 $- i0* 2 $ 103 ? $ 10? 
FUSE IMSENIOTH 7: 
Figura 7 — Pérdida de energía máxima por pulso 
— Formas de onda trapezoidal, di/dt = 50A/us 


REVERSE RECOVERED CHARGE - pC 


o 20 40 50 aa x00 120 140 160 180 200 
RATE OF FALL OF ON-STATE CURRENT (-di. dt! - A-us 


Figura 9 — Carga recuperada típica 


c 
S 
+ 

[Lj 


=DOUBLE SIDE COOLED 
5 DEVICE TURNED FULLY OW 


+ TRANSIENT THERMAL IMPEORMCE - °C/W 


x 

LET 
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Figura 11 — Impedancia térmica transitoria, 
unión a cubierta 


Mp = 2/3 RATED Yorn 
Ty = 1250C 
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dizdt = 00A] - 3 
BLOCKING, REVERSE RECOVERY A 
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Figura 8 — Pérdida de energía máxima por pulso 
=- Formas de onda trapezoidales, di/dt = 200A/us 
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REVERSE ENERGY LOSS PER PULSE - pJ 
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Figura 10 — Pérdidas de energía inversa tipicas 
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Figura 12 — Características de compuerta 
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MAX, PEAK HALF SINE WAVE ON-STATE CURRENT - A 


S30EF € S30EFH SERIES 
800-600 VOLTS RANGE 


9000 = 30 
;ODOQTIRD Ty s 12580 á | 
B500 " TRATED Veny APPLIED SINUSOIDNLLY"T 3 sn d 
i H AFTER SURGE. j 
$000 WEE ¡DOUBLE SIDE COOLED z 
TE ] Z 20 
-— : EN 
> NS 
2000 z T a <=] 
ton x PS Wee 
= 10 
e 
aa i E-EbBE S 
í 
Es 
20 $$ 17 13 i3 239 iT 2132 13 3.0 7.6 
ets OF EQUAL AMPLITUDE MALF CYCLE CURRENT PULSES - N MAY. INSTANTANEOUS ON-STATE VOLTAGE E f; © Mert M" 
Figura 13 — Especificaciones de corriente transitoria Figura 14 — Tendencia para tiempo de desactivación 
no repetitiva en función del voltaje activo 


(1) These curves are intended bs 8 guideline. To specity 
non-standard to/V.r contact factory. 


ORDERING INFORMATION 


For exemple, for a device with max, Ty = 125%, Vpgy = 800v, 
max, tq t 124s; order es: S30EFGA. 


Figura G-2 (continúa) 
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350PJT SERIES 


1200A lTrGQ Gate Turn-Off 
Hockey Puk SCRs 


Major Ratings Description/Features 

The 350PJT Series of GTO (gate turn-off) thyristors is de- 
350PJT signed for power contro! applications such as uninterrupti- 
bie power supplies (UPS), variable speed ac motor drives, 
etc. Since they can be turned off by a negative current 
pulse to the gate, devices in the 350PJT Series allow re- 
ductions in overall size, weight, cost and acoustical noise 
when compared to conventional thyristors that require 
bulky commutating circuits. 


@ 350A average current. 


W 1200A controllable on-state current. 


@ Maximum turn-off time of 15 usec. 


W Critical dv/dt of 1000 V/usec. 


m Available with maximum repetitive peak off-state 
1000 to 1600V voltage (Vpam) to 1600V. 


225 686) 


CASE STYLE AND DIMENSIONS 305 (8.07) 


46.3 (1.823) GATE (WHITE] 


4.5 (0.178) 
MAX. DIA, 4.100161) DIA 


2 PLACES 


AUX CATHODE (BLACK) 
| we 263 (1823) 


45.7 (1.99) DIA 
2 PLACES 


pu ==] 20.5 (0.807) x 


13510767) 


3.2 (0.146) - 
| t 130) DIA | 


33 
ene DEEP 


81.5 (3.209) 70.07% 


MAX. DIA. m 81513209) 
MAX DIA 


IR Case Style A-38 
Dimensions in Millimeters and (Inches) 


Figura G-3 Hoja de datos para GTO, tipo 350PJT. (Cortesía de International Rectifier.) 
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VOLTAGE RATINGS© 


VaARM: VDRM — 
Max. Repetitive Peak 


Vas: VDsM - 
Max. Non-Repetitive Peak Reverse 


and Off-State Voltage 
Y i 


Reverse and 
O Sms 


Oft State Voltage 
(v) 
Ty 7 40°C to 125°C 


Pert Number 


350PJT100 
350PJT120 
350PJT140 
350PJT160 


ELECTRICAL SPECIFICATIONS 


350PJT Conditions 


ON-STATE 


Nominal RMS on-state current 


IT(RMS) 


1 Max. average on-state current 350 A 
TV) E Mar To 50 Sc 1800 half sine wave conduction. 
ITGQ Max. controllable peak Ty = 125°C, Vom = 1/2 VpRM. GG = 5. Cg = 30 pF. 
on-state Current (200 m Note: Vs < 600V @ Ty = 25°C. Vs & 500V @ Ty = 125°C. 
(Vs is the voltage spike which appears on the dynamic on-state 
| voltage trace during fall time.) 
ITSM Max. peak one cycle, non- 50 Hz half cycle sine wave ; iti 
repetitive surge current 4500 à or 6 ms rectangular pulse Eollomoviany eta EM 
4700 60 Hz half cycle sine wave ing surge. SCR turned fully on. 
or 5 ms rectangular pulse 
12 Max, (2t capabitity for fusing 101,000 5 t= 10 ms Rated VRRM applied following surge, 
92,000 Ass 1=8.3 ms initial Ty & 125%C. 
A A AE 
VTM Max. peak on-state voltage 3.42 Ty = 25°C, Ir(Av) = 350A (11004 pesk), lg = 4A 
— 
in Typical latching current 30 ] Ty = 25°C 
+ 
lH Typical holding current i 30 Te 25% a 
BLOCKING 


Min. critical rate-of-rise 
of off-state voltage 


Gate voltage = -2V Ty = 125°C 


Vo = 1/2 VDAM 


Ty = 125°C, Vom = rated Vorm. Peak off-state current applies 
for -2V or more negative gate voltage or for gate-to-cathode 
resistance = 22. 


t SWITCHING 
didt Max. repetitive rate-of-rise dig/dt > 5 Alus, Gm > 104, trm S 12004, 


of turned-on current 600 Alus Vp & 1/2 Vorm. 


Gate-to-cathode resistance = 212 


Max, peak off-state and 
reverse current 


‘gt Max turn-on time tgt 15 Measured from instant at which ig = O.1l M to instant at 
8 AS which vp = 0.1Y py with resistive load, Ty = 125°C, ly = 12004, 
*lGM = 104, dig/dt = 5 A/us, V = 1/2 VORM. 
LL Ss NE 
ton Min. permissible on-time ton is the time necessary to ensure that all cathode islands are in 
16 us conduction Tj » 125°C, iq = 1200A, Vp = 1/2 Vorm. 
1GM = 10A, dig/at = 60 Alus. 
tag Max gate<ontrolled S lgq !3 Measured from instant at which IG = 24A to instant at 
turn-off time 15 us which Iy = 120A with resistive load. Ty = 1259C, ly = 1200A, 


Dig/dt = 60 Alas, GGQ = 8. (D 


LI oe abe, iud — Al 


QU Peak off state voltages apply for -2V or more negative gate voltage or for gate-to-cathode resistance = 2. 


m Gu - torced turn-off gain ly > on-state current Applied lg = maximum negative gate current during turn-off interval, 


see. 
applied 'GQ 


\2) Penk reverse voltages apply for zero or negative gate voltage 


Figura G-3 (continúa) 
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ELECTRICAL SPECIFICATIONS (Continued) 


350PJT 
SWITCHING (Continued) 


Conditions 


Y Max. fall time tg is measured from instant at which ly = 10804 to instant at 
1.2 u$ which IT = 120A with resistive toad. Ty = 128°C, ly = 12004, 
Vo = 1/2 DRM. dig/dt = 60 A/ps, Ggq = 5. (1) 
toft Min. permissible off-time toft is measured from the instant at which the turn-off pulse is 
80 us applied to the gate to the earliest instant at which the GTO may be 
retriggered. Ty = 125°C, ly = 12004, dig/dt = 60 A/us, GGQ * 5. 
TRIGGERING 
PGFIAV) man average forward 30 w 
e power 
PGRM Max. peak reverse Forward gats power is produced by positive 


gate power 


gate current, reverse gate power is produced 
by negative gate current. 


18,000 w tp S Sus. 
wW 


PGRIAV) Max, average reverse 80 
gete power 
Max. peak positive gate 100 A tp * 100 us. Positive gate current may not be applied during 
current reverse recovery interval, 
-l Max. peak negative gate 
OMi Gane eee 50 mA TY, - 125°C, -Vgm = rated -VgRm, SCR blocking. 
Max. repetitive peak i 
negative gate voltage 20 y SCR blocking. 
7 NT 
IGT, Tr Mar reared Do gats a6 Te 40°C max. required gate trigger current is the lowest 
2.0 A Tc = 25°C value which will trigger all units with +12 volts 
05 TT 12596 anade-to-cathade and ty = 50A after triggering 
4 
VGT Max. required DC gate 1,25 Te =-40°C Max. required gate trigger voltage is the lowest 
voltage to trigger Vv value which will trigger all units with +12 volts 
1.0 Tc = 25°C anode-to-cathode and ly = 50A after triggering 


THERMAL-MECHANICAL SPECIFICATIONS 


Ty Junction operating o 
temperature range 230 16125 y 
Tstg Storage temperature range 40 to 125 9c 
Rinyc Max. internal thermal 0.035 D deg. c/w | DC operation; double side cooled, 
resistance, junction-to-case j eg. mounting force = 11750N (2650Ibf). 
PihcS pets rie 0.02 deg. C/W | Mounting surface smooth, flat and greased. 
T Mounting force 
Min. 10,600 (2400! N 
Max 12,900 (2900) 
wt Approximate weight 360 (12 7) g loz.) 
Case Style IR. A-38 
n-- > -= —- E ai 130 =- - e 
9 no- ++ o. SINUSOIDAL CURRENT WAVEFORM + -= =- O ouo. ce RECTANGULAR CURRENT WAVEFORM = ——~ 
a DOUBLE SIDE COOLED = DUUBLE SIUE L'UULEO 
Bonpo +3 Eo taek a Pet E A, "ac NA A 
< < 
= = 
t 100- a z w0- 
d -—- wwe 
zo90—— P EEU 
3 . $ 
g He EI = su 
ES 
E Ne - - eee 3 mu. 
3 x 
E "TE -- o E co 
So» =o ER Os 
= CONDUCTION x 
400 .-— ANGLE sole E a a 20 Ñ z 2 K 
g 100 Nd 30v EU E soc 100 209 309 300 500 600 
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AVERAGE 2N STATE CURRENT OVER FULL CYCLE AMPERES! 


Figura 1 — Corriente promedio en estado activo en 
función de la temperatura máxima permisible de la 
cubierta (forma de onda de corriente senoidal) 


Figura G-3 


AVERAGE 0 ¿STATE CURRENT OVER FULL CYCLE (AMPERE 


Figura 2 — Corriente promedio en estado activo en 
función de ta temperatura máxima permisible de la 
cubierta (forma de onda de corriente rectangular) 


(continúa) 
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WOOD qo: Toup 


Eu 
HDD dee ez i [ 
F SINUSOIDAL CURRENT WAVEFORM 


AVERAGE ON STATE CURRENT OVER FULL CYCLE (AMPERES) 


Figura 3 — Maxima pórdida de potencia en estado ac- 
tivo de bajo nivel en función de la corriente promedio 


activa (forma de onda de corriente senoidal) 
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AVERAGE ON STATE CURRENT OVER FULL CYCLE (AMPERES) 


Figura 4 —- Pérdida de potencia maxima en estado 
activo de alto nivel en función de la corriente prome- 
dio en estado activo {forma de onda de corriente 


senoidal) 


AVERAGE ON STATE CURRENT OVER FULL CYCLE (AMPERES) 


Figura 5 — Pérdida de potencia máxima en estado 


activo de bajo nivel en función de la corriente prome- 


dio en estado activo (forma de onda de corriente 


rectangular) 


AVERAGE ON STATE CURRENT OVER FULL CYCLE (AMPERES) 
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Figura 6 — Pérdida de potencia máxima en estado acti- 
vo de alto nivel en función de la corriente promedio en 
estado activo (forma de onda de corriente rectangular) 
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JUNCTION TO.CATHODE CASE 
JUNCTION TO.ANODE CASE 


NSTANTANEQUS ON STATE CURRENT (AMPERES) 


JUNCTION-TO-CASE 


TRANSIENT THERMAL IMPEDANCE (DEG CAN) 
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INSTANTANEOUS ON STATE VOLTAGE (VOLTS) 


Figura 7 — Voltaje máximo instantáneo activo en 
función de la corriente instantánea activa 
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SQUARE WAVE PULSE DURATION (SECONDS) 
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19-2 
102 


Figura 8 — Impedancia térmica máxima transitoria 
en función de la duración del pulso de onda cuadrada 
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CRITICAL RATE-OF RISE OF DFF-STATE VOLTAGE (Vius) 


Un vp. TOV 
t- Vs < 500v D 
M vp = 800v 
103 MEL Vp - 600v 


| 
2 T } Toat T 

“FOR OTHER VALUES OF Co 
REFER TO FIGURES 15 AND 16. 


TUPN-OFFf ENERGY PER PULSE (MILLIWATT - SECONDS) 


INSTANTANEDUS ON STATE CURRENT (AMPERES) 


Figura 14 — Energia máxima de desactivación por 
pulso en función de la corriente en estado activo, 
Vo = 600, 800 y 1100 V; CS = 3 pF 


TURW-DFF ENERGY PER PULSE (MILLIWATT SECONDS) 


a d A de 
5 wy 2 5 wy) 2 
INSTANTANEOUS ON STATE CURRENT ¡AMPERES) 


Figura 16 — Energía máxima de desactivación por 
pulso en función de la corriente de estado activo, 
Vp = 800 V; Cg=1,2y 3 uF 


GATE CATHODE RESISTANCE (OHMS? 
01 2 5 2 5 10 2 5 100 


01 2 5 10 ? 5 0 2 5 100 


NEGATIVE GATE CATHODE VOLTAGE (VOLTS) 


Figura 18 — Voltaje minimo de la elevación critica en 
estado inactivo en función del voltaje negativo 
compuerta-cátodo y en función de la resistencia 
compuerta-cátodo 


10 2 5 102 2 5 103 2 5 104 


TURN-OFF ENERGY PER PULSE IMILLIWATT « SECONDS) 


INSTANTANEOUS ON STATE CURRENT LAMPERES) 


‘Figura 15 — Energia maxima de desactivacion por 
pulso en función de la corriente en estado activo, 
Vo = 600 V;Cs=1,2y 3 pF 


— E 
FORCED TURN 


CONTROLLED PEAK ON STATE CURRENT (AMPERES) 


SNUBBER CAPACITOR (MICROFARAOS: 


Figura 17 — Corriente maxima de pico controlable en 
estado activo en función del valor del capacitor del 
circuito de apoyo 


a. 


2 
r3 


4S110A) 39V110A 31V18 430 30 3SI8-40:31VH TVIILIND 


NON-REPETITIVE PEAK QN. STATE CURAENT (AMPERES) 
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SHORT SINUSOIDAL PULSE DURATION (MILLISECONOS) 


Figura 19 — Corriente de pico no repetitiva en 
estado activo en función de la duración del 
pulso senoidal 
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RECOMMENDED GATING CONDITIONS AT 1a > 1000 


ANDIE CURRENT 
ANODE VOLTAGE 


Y 
A Re wj ar 


GATE CURRENT A 
GATE VOLTAGE 
dig" À igm 
if Ollgm . | 


1 T 1 

] 1 01!50 

I 

05160 ] 
= Var AVALANCHE 
IgM 2 16A7 1642 I 69/5 VULTAGE UF 
E G-K JUNCTION 

digidi > $ A/us AIG Dia &GQ/di > 40A fus. 
Ig 291A" Vgg * 18 ~ 20%. [WELT 
lw) 2 0525 VGg 72 - 20V, 132 BUYS 
* ASGUMED DEVICE DPERATES OOWN TO -100C la? * 113265 45 


T 


SNUBBER | SNUBBER | MINIMUM 
CAPACITOR | RESISTOR | ON-TIME 
Cs (uF) Rs (£2) (us) 
4 
10 75 
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5 23 


Fig. 20 — Recommended Gating Conditions at Ta 2 -109C 
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Power Transistors y 
= 


Power Darlington 
150A-PEAK UP TO 500Vcro(sus; & 700Vcev 


The General Electric D67DE is a new High Current Power 
Darlington. It features collector isolation from the heat sink, an internal 


UL RECOGNIZED 
elsotation- 


construction designed for stress-free operation at temperature extremes, 2500 Vams 
hefty screw terminals for emitter and collector connection and quick "Strike & creep 
electrical terminals for B1 and B2. The device is designed to meet UL creep, IOF400M systems 


e A ; ; TU *File no. E60692 
strike and isolation voltage. Major applications are for motor controls. iS 


switching power supplies and UPS systems. 


High Voltage: 400 — 500 V ceo(sus): 500 — 700 Veg, 
High Current: 150 Amperes. Ic (Peak) 
High Gain: hpg 50 Minimum 100 Amperes Ic (hgg 200 typical) 


absolute maximum ratings: (Tc = 25°C Unless Otherwise Specified) 


Voltages D67D£5 D67DE6 D670E7 Units 
Collector Emitter Verv 500 600 700 Volts 
Collector Emitter Vcto (SUS) 400 450 $00 Volts 
Emitter Base VeBo A 8 IL Volts 

Currents 
Collector Current (continuous) lc <_—— —— 100 —_———_— Amps 
Collector Current (peak) Ic A bh Amps 
Collector Current (Non-Repetitive) Icsm -—— ———— 2$0———————3À- Amps 
Base Current (continuous) Ig — 10 ————— Amps 
Base Current (peak) Ig SS SS Amps 


Dissipation 
Power Dissipation 


(Te = 25°C) Pp A aa Sat Watts 
Temperatures 

Storage : T; -40°C to +150°C 

Operating Junction T, -40°C to +150°C 
Isolation Voltage Visor -———————————21800 ———— Volts (RMS) 


Terminai & Mounting 
Torque Limits Unita” 


Thermal Resistance Roe 
(1) see back page tor mounting considerations 


electrical characteristics: (Tc = 25°C Unless Otherwise Specified) 


STATIC CHARACTERISTICS SYMBOL MIN. TYP. MAX. UNITS 
Collector:Emitter SuStaining Voltage 
(Ic = 14, 1841715520.) ~ D67DES VCEO(SUS) 400 - - Volts 
VcLAMP = Vcro) - D67DE6 VCEOISUS 450 - - Volts 
~ D67DE? VcEO:SUS) $00 - - Volts 
Collector Cut-Off Current 
(Vcev = Rated Value. — T) = 250C Icev - - 2:5 mA 
Var E (off) = -1.5V) — Ty = 150°C lere a : 100 mA 
Emitter.Base Cut-Off Current 
(YEBI = 3.5V, 10 = 0) Tipo - - 500 mA 


Figura G-4 Hoja de datos para el transistor GE, tipo D67DE. (Cortesía de General Electric Company.) 


Power Transistors 


STATIC CHARACTERISTICS CONTINUED SYMBOL MIN. TYP. MAX. UNITS 
DC Current Gain 

(Ic = 150A, Vez - 5V) hee 25 90 x 

(Ic = 100A, Vcg = 5V) hFE 50 200 - 

(ic = 40A, Vcg = 5V) hFE 100 275 = 
Collector-Emitter Saturation Voltage 

(Ic = 150A, Ig = 10A) VCE(SAT) ~ 19 3.0 Volts 

(Ic = 100A, lg = 8A) VCcE(SAT) - 1.4 20 Voits 

(Ic = 40A. Ip = 4A) VCE(SAT) - 1.0 15 Volts 
Base-Emitter Saturation Voltage 

(Ic = 150A, Ig = 10A) VBE(SAT) - 2.75 35 Volts 

(Ic = 100A, Ig = 8A) VBE(SAT) - 2.3 3.0 Volts 


SWITCHING CHARACTERISTICS (Reference Figure 21, Page 474) 
Resistive (Vec = 250V, lc = 100A, lg; =SA,-Ig¡= 10A) 


Delay Time tá - 105 0.5 us 
Rise Time tr - 45 1.0 us 
Storage Time ts - 3.2 5.0 us 
Fall Time tr - 151 30 us 
Inductive (Ic - 100A, VCLAMP = 250V. Ipi 7 5A.-Ip]= 10A ,L=1004H) 
Storage Time f - 3.2 5.0 us 
Fall Time tf z 6 3.0 us 
Crossover Time Le — 18 — us 
Storage Time (TJ = 150°C) ts — 5.8 — P 
Fall Time (Tj = 150°C) y - 11 — us 
Crossover Time (T) = 150°C) [A — 37 — us 


DIODE CHARACTERISTICS 
Diode Forward Voltage (Ip = 100A) 


= Tp = 250 VE — 19 3.25 Volts 

— Tj = 150°C Ve — 175 3.00 Volts 
Diode Reverse Recovery Time (TJ = 25°C) 

(Ir = 100A, di/dt = 25A/usec, Ryyp= 25) t _ 45 10.0 usec 
Diode Forward Turn-on Time (TJ = 25°C) 

(lp = 100A, di/dt = 100A/usec) ton — 17 2.5 MSEC 
Thermal Resistance Rase iy * 0.4 9CIW 


DIMENSIONAL OUTLINE 


gpa 
IS NOT 
w CONTROLLED 
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MM 


501-2901 650 7.5 
D ETT A "NT 150 REF [ 381REF 
7 OTO REF | | BOREF 


E] 


36 
3as| 927] 960 
265/ 556, 673 
12 = a 


je a o T view oF bra o2 TERMINALS 
TERMINALS MEET NEMA 
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Power Transistors 


TYPICAL CHARACTERISTICS 


1000 1000 (2 ——] 
Ty -150* 
E 
FS Ty 100% | z 
z o 
E Tz 225% Z 
€ ioo p= 2 
3 E 100 
g a 3 
: El 
£ Mes SV 1 w 
UN | f E 
1 
M! 
Ut. 
10 
19 100 1900 10 100 1000 
Ic. COLLECTOR CURRENT (AMPERES) Ic COLLECTOR CURRENT | AMPERES) 
Figura 1 — Ganancia de corriente en corriente directa Figura 2 — Ganancia de corriente en corriente directa 
(Vcg = 5V) (Vez = 10V) 


ETE Dis TI 
NE ESI 
At ae e 
FH 

ME] 
MEA 


Ver. COLLECTOR- CMITTER VOLTAGE VOLTS) 


- Nara rs 000 


Ia: BASE CURRENT (AMPERES) Ig, COLLECTOR CURRENT (AMPERES! 


Vig sar COLLECTOR -EMITTER SATURATION VOLTAGE (VOLTS) 


Figura 3 — Región de saturación del colector Figura 4 — VeztsanVS le, Ty = 25°C 


Y, * 130°C 
Bat Ic/In 


10 100 200 


Vcg (SAT), COLLECTOR-EMITTER SATURATION VOLTAGE (VOLTS) 
Weeisar) + SASE-EMITTER SATURATION VOLTAGE (VOLTS) 


Ic, COLLECTOR CURRENT ( AMPERES) Ic, COLLECTOR CURRENT (AMPERES) 


Figura 5 — Vceisa en comparación con lc, Tj = 150°C Figura 6 — Vegsan en función de lc, Ty s 25°C 
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Power Transistors 


TYPICAL CHARACTERISTICS 


CAPACITANGE (pf) 


o 


200 


Vacisar;» BASE-EMITTER SATURATION VOLTAGE (VOLTS) 
3 
o 


Ic, COLLECTOR CURRENT (AMPERES? 


Figura 7 — Vegisar en función de Ic, Ty = 150°C 


125% 
Ty=100*C 


COLLECTOR-CURRENT SWITCHING TIME (yu sec) 


COLLECTOR-CURRENT SWITCHING TIME(, Sec) 


I 10 100 


T¿¿COLLEC TOR CURRENT (AMPERES) 


Figura 9 — Tiempo de activación (carga resistiva) 


$[— t seste T 
Ta 1/20 
22 Tat te/O 
i 
Vee * 250V 
1p. 750m sec 
Vaecorry * 75V 


NOTE: 
NORMALIZED TO ts 
@ 25°C( REF, FIG 10) 


NORMALIZED SWITCHING STORAGE TIME (t,) 


COLLECTOR-CURRENT SWITCHING TIME ( u sec) 


Tc COLLECTOR CURRENT (AMPERES) 


Figura 11 — Tiempo de almacenamiento de conmuta- 
ción resistiva normalizado (variaciones Rag) en función 
de la corriente del colector 


Figura G-4 


Vcg , COLLECTOR-BASE VOLTAGE (VOLTS) 
Figura 8 — Capacitanc 


Mec? 250V 
Igi*Ic/20 
JgrtIc/iO 
Vaetorri* 75V 
tp*50p sec 


y 
jm — Tpe00*c 
J - 77 150°C 


la (Cego) 


Ic,COLLECTOR CURRENT (AMPEI 


RES) 


Figura 10 — Tiempo de desactivación (carga resistiva) 


LN 
N.N 


Ty «180°C —-— 
VeercLano 230V 
L+I00 4h 

le +16 /20 

=I) «10/10 
Vasto 


1 COLLECTOR CURRENT (AMPERES) 


Figura 12 — Tiempo de desactivación inductivo 
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Power Transistors 


TYPICAL CHARACTERISTICS 


' 


o 
o 


Te/Tgi* 20 
MOT 
CLAMPED INDUCTIVE 


Tn 


Sov 


o 
LÀ 


NORMALIZEO CROSSOVER TIME (1,) 
2 
ES 


LOAD 
L*100mh 
Vce (CLAMP) » 


o5 10 15 20 


RATIO, lø /- Ig, 


Figura 13 — Tiempo de cruce variación con -la1 


ED 


eet ed Kiia fp 
Y «sv 
i be OFF) 
96 — TT CLAMPED INDUCTIVE LOAD y 


NORMALIZED FALL TIME (tp) 


L*100uh i 
Vcticcaupi" 250V "| 
| 


o 0.5 
RATIO, Ia; / "Igi 


Figura 15 — Variación del tiempo de abatimiento en 
relación con -lg 


NORMALIZED STORAGE TIME (1, ) 


a 


a 
EA 


ee Du 
c/Ig*20 
sEtorr)* -5V 


CLAMPED INDUCTIVE 
O O LOAD 

#100 pr 
Vcetcraue) "250v 


o8 


L 
0 os 


RATIO Ig /- la 


Figura 14 — Varlación del tiempo de almacenamiento 
en relación con -fe1 


1000 
M 250 Heee "NÓN-REPETITIVE 1 CET 
E 100 p= : = 20 
z 
z oc 100 ES 
t Msec Metec 
T2 100, 
Fi TY £i eth 
a 0 
a — -- Te OR Icu LIMIT, 
-THERMAL LIMIT 
Lj =——7 SECOND BREAKDOWN 
5 LIMIT DETOES 
e 
3 Le 08704 
3 a I 
v 
e 
04 i 
Nl 10 100 1000 


Vee, COLLECTOR -EMITTER VOLTAGE (VOLTS) 


Figura 16 — Area de operación segura de la polariza- 
ción directa 


=t bh 
28% x T,&100*C 
| Ls 100 ph 
T Vattorr)* 5V. Re 50 
40L—L 1, * Ic/!0 


I , COLLECTOR CURRENT (AMPERES) 


i TRANSIENT THERMAL IMFEDANCE, : 


100 200 400 $00 9000 9001 001 or ' 190 
PULSE WIDTH, TIME IN SECONDS 
E COLLECTOR EMITTER VOLTAGE 'VOLTS) 
Figura 17 — Area de operación segura de la polariza- Figura 18 — Respuesta térmica transitoria 
ción inversa (enganchado) 
Figura G-4 (continúa) 
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Power Transistors 


TYPICAL CHARACTERISTICS 


150 
Ty? 25°C 
Ty: 100°C 
100 Tz 150°C 


POWER DERATING FACTOR I)" 
(AMPERES) 


TAr. INSTANTANEOUS FORWARD CURRENT 


Te, CASE TEMPERTURE (°C) 


Figura 19: Desclasificación de potencia 


10508 
ES ao pu tot 
outs enu 


BASE t BASE 2 
D6?DE 


TECTUM 
binge nos I 


Figura 21: Circuitos de prueba de tiempo de 
conmutación para: 
* Conmutación resistiva e inductiva 
* Uso dela Base 1 ünicamente 
+ Uso de Base 1 y Base 2 


Vim. INSTANTANEOUS ON-STATE VOLTAGE (VOLTS) 


Figura 20: Caracteristicas directas de diodo 


EMITTER 


T 


MOUNTING HOLE 


STEEL LOCKWASHER 
STEEL WASHER 


MOUNTING AND ELECTRICAL TERMINATION PROCEDURES 


HEAT SINK FLATNESS 


Heat sink surfaces must be flat within + 1.5 mils/inch (0.015mm/cm) over the mounting area and must 
have a surface finish of « 64 micro inches (1,62 microns). 


THERMAL COMPOUND 
To minimize the effects of flatness differential and/or voids between the base plate and the heat sink, apply a 
very thin layer of GE #6644 or Dow Coming #4 thermal compound to the back of the base plate and the heat sink. 
NOTE: excessive thermal compound will nor squeeze out from underneath the device during mountdown. After 
applying thermal compound to the device and the heat sink, place the device on the heat sink and rotate slowly to 
distribute grease. Check both surfaces for uniform coverage before applying torque to mounting screws. 


WARNING 


Tak PRODUCTS DESCRIBED IN THIS SPECIFICATION SHEET SHOULD BE WANDLED WITH CARE THE CERAMIC PORTION 


UNTEHNAL ISOLATION! OS THIS PRODUCT MAY CONTAIN BERYLLIUM OXIDE AS A MAJOR INGREDIENT 


DO NOT CRUSH GHINO OM ABHADE TMESE PORTIONS OF THE FHODUCI BECAUSE THE DUST MESULTING PHUM 
SUM ACTION MA r 8E HAZAROQUS IF NTALED 


Figura G-4 (continúa) 


MOUNTING 


HARDWARE: Standard #10 or MS 
Ye" = 10D 
(11% 13mmOD 


TORQUE: 19-25 Ib.-in. (2-3 NM) 
ELECTRICAL TERMINATION 


COLLECTOR & EMITTER: 
Screw: M5.x 8mm 
Lockwasher: 9.2 - 13mm OD 
Torque: 25 — 28 Ib. - in. 

(2.8 - 3.2 NM) 


BASE: 

Base 1: FASTON-AMP 4640917-1 

BASE 2: FASTON-AMP #640903- 1 
(or equivalents) 
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INTERNATIONAL RECTIFIER 


HEXFET TRANSISTORS IRFZ40 


N-Channel 
50 VOLT 
POWER MOSFETs 


IRFZ4Ge 


50 Volt, 0.028 Ohm HEXFET 
TO-220AB Plastic Package 


The HEXFET technology has expanded its product base to 
serve the low voltage, very low RDStonj MOSFET transistor 
requirements, International Rectifier's highly efficient 
geometry and unique processing of the HEXFET have been 
combined to create the lowest on resistance per device per- 
formance. In addition to this feature all HEXFETs have 
documented reliability and parts per million quality! 


The HEXFET transistors also offer all of the well established 
advantages of MOSFETs such as voltage control, freedom 
from second breakdown, very fast switching, ease of parallei- 
ing, and temperature stability of the electrical parameters. 


They are well suited for applications such as switching power 
supplies, motor controis, inverters, choppers, audio ampli. 
fiers, high energy pulse circuits, and in systems that are 
operated from low voltage batteries, such as automotive, 
portable equipment, etc, 


CASE STYLE AND DIMENSIONS 


10.54 (0.415) 
MAX. 


15.09 (0.594) 
MAX. 


dien d 
13.97 (0.550) — 5! i 
MAX. | | 


p 


Features: 

W Extremely Low RDS(on) 

a Compan Plastic Package 

S Fast Switching 

E Low Drive Current 

B Ease of Paralleling 

u No Second Breakdown 

W Excellent Temperature Stability 
@ Parts Per Million Quality 


Product Summary 


PART NUMBER 


ROSION) 


IRFZ40 0.0282 


IRF242 


TERM 4 - 
DRAIN 


L 13210053 
122 i0 048) 


1094 10415) 
2810 113: 10 29 10 406) 
TRIS | 3780149) qu, 
y iso 
F 


TERM 3 - SOURCE 
TERM 2 - ORAIN 
TERM | GATE 


457 10180) 
43210 170) 


22910110) 
6 10:10 240) 2 29 10 090 
Š $3 10 220) IETEN 
1397 (0 550) IET 
Trér i ssim 


y SECTION X-X 
051 (0.020) 
ILE C] 


kee 
9935 10 037) 
[Ii OM 


140 (0.055) 
115 10048) 


Case Style TO-220A8 
~ Dimensions in Millimeters and (Inches) 


Figura G-S Hoja de datos para los MOSFET IR, tipos IRFZ40 e IRFZ42. (Cortesía de Interna- 


tional Rectifier.) 


DN M ZA 


Absolute Maximum Ratings 


Parameter 1RFZ40 IRFZ42 
Vos Drain Source Voltage © 60 
ip Tc = 25°C Continuous Drain Current si 46 [- vw. 057] 
IDM Pulsed Drain Current @ lA PA] 
Vas Gate - Source Voltage £20 V 
Po @ Tc = 25°C Max. Power Dissipation 125 (See Fig. 14) 
Unea Deratng Factor 0 Fg 
kM inductive Current, Clamped (See Fig. 15 and 16} L = t00uH 
" w | 
fatin: Hon 
To See Tir ge 786 to 150 C 
Lead Temperature 300 10.063 in. (1.6mm) from case for 108) ec 
Electrical Characteristics @ Tc = 25°C (Unless Otherwise Specified) 
[^ Parameter Type | Min. We. [ vex [unis Test Conditions 
BVoss Drain - Source Breakdown Voltage IRFZ40| 50 -= = M Vas = 0V 
FZ Ip = 250 pA 
VGsu Gate Threshoid Voltage auc | 20 - 40 Vos = Vas: lp = 250 pA 
less Gate-Source Leakage Forward ALL - = 500 Vas = 29V 
[Tagg Gate Source Leakage Reverse arf |- 
| lpss Zero Gate Voltage Drain Current ALL = = 250 Vos = Max. Rating, Vas = 0V 
| x - | | sa | Vog = Max Rating x 08 Vgs = OV. Tg = 125% 
lDlom  On-State Drain Current © rz |” n = ERR A Vos 3 pu o Ves s v 
R Static Drain-Source On-State Resistance @ |IRF240 | — 0.024 | 0.028 2 
ids meza) - oos oom | d | Ves = lo = 3A 
9fs Forward Transconductence © ALL 17 22 zm Sil! | Yos > IDioni * RpSion max. ID = 29^ 
Cis Input Capacitance ALL 2360 | 3000 | pF | Vas = OV. Vos = 25V. f = 1.0 MHz 
Coss Output Capacitance AL | - | 820 | 1200 | pF | See Fig. 10 
Crss Reverse Transfer Capacitance ALL - 250 400 pF 
idiom  Turn-On Delay Time ALL E 18 | 25 | ns | Vop 25V. Ip = BA Z% - 470 
ty Rise Time ALL = 25 60 ns See Fig. 17 
Han Turn-Off Delay Time Au] - 35 70 ns {MOSFET switching times are essentially independent of 
y Fall Time AL | - 12 | 25 | ms | operating temperature) 
T Invst - = = oi Rating. 
| Cs (Gate Source Pics Gate Drain) BUE s suo 190% 1.600 ¿[06 KI 38 o b pnis Po cepe. is eid 
Ogs Gate-Source Charge ALL - 22 independent of operating temperature) 
Ogg Gate-Drain ("Miller") Charge au] - | 187] 
lp Internal Drain inductance = 35 
au Measured from the — 5 
dain lead, 6mm (0.25 in.) 
from package to center of 
die. 
Lg internai Source Inductance Measured trom the source 
erae fo Oe havea d 
L— d. pad 
Thermal Resistance 
SIR E A E A PEN 
Rcg Caseto-Sink Pau | - | Yo | — [KW | Mounting surface fat, smooth, and greased | 
Riya  Junction:to Ambient [Ace [=] - | & KW] Free Air Operation 777 o 
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Source-Drain Diode Ratings and Characteristics 


[| - | 51 A 
cael set s [== [as] vene et i 
Pulse Source Current 


uiii ae [-nrzao | — CIE 

vso Diode Forward Voago € [iz] — RV | Ye 29€ ig = BA Vas = V 
13 — — — [-22-| V- | Te - 3863 - MEA Vas — UV 

y Res facer, Tire [Au [— | 99 e MEE 

[agg meme Recoma UN | — | 1 E O = TC = SA. ipit = To 

intrinsic turn-on time is negligible. Turn-on speed is substantially controlled by Lg + Lp. 

O Ty = 25°C to 150°C. © Pulse Test: Pulse width < 300us, Duty Cycle < 2%. @ Repetitive Rating: Putse width limited by TO-220A 


max. junction temperature, 
See Transient Thermal Impedance Curve (Fig. 5). 


Continuous Source Current 


‘sm 


80 ws PULSE TEST 


1p, DRAIN CURRENT (AMPERES) 


Ip. GRAIN CURRENT (AMPERES) 


Vps. DRAIN-TO-SOURCE VOLTAGE (VOLTS) Vos. GATE-TO-SOURCE VOLTAGE (VOLTS) 
Figura 1 — Características tipicas de salida Figura 2 — Características tipicas de transfe- 
rencia 


sog E 10 ES AO PS 
LT OPERATION IN THIS AREA IS 
200 y] LIMITED BY Rpsioa! 
y 
3 a 
ped pu 
= = 
È E 
= = 
= El 
E E 
z £z 
S Sá 
E a 
ES æ 
2 El 
3 3 
z z 
< < 
E a 
o a 
= r 
5 w 20 50 — 100 — 200 
Vos. DRAIN-TO-SOURCE VOLTAGE (VOLTS) Vos, ORAIN-TO-SOURCE VOLTAGE (VOLTS) 
Figura 3 — Caracteristicas típicas de saturación Figura 4 — Area máxima de operación segura 
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1, OUTY FACTOR, 0 + | 


SINGLE PULSE (TRANSIENT 
TRERMAL IMPEDANCE) 


1 
E 


2. PER UNIT BASE = Rc = 100EG CM. 


Zw CU Rip jc, NORMALIZED EFFECTIVE TRANSIENT 
THERMAL IMPEDANCE (PER UNIT) 


5 


3. Tym - Te = Pom encit 


102 


ty, SQUARE WAVE PULSE DURATION (SECONDS) 
Figura 5 — Impedancia térmica máxima transitoria efectiva, unión a cubierta en función de la duración del pulso 


40 


e 
8 


~- BO ps PULSE 
D 


TEST ol 
S > IDton) X ROSton) max 


ie 


9i, TRANSCONOUC TANCE (SIEMENS) 


80 120 
ip, DRAIN CURRENT (AMPERES) 


160 


Figura 6 — Transconductancia física en función de 
la corriente de drenaje 
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Tj, JUNCTION TEMPERATURE (°C) 


Figura 8 — Voltaje de ruptura en función de la tem- 
peratura 


Figura G-5 


Ipp. REVERSE DRAIN CURRENT (AMPERES) 


aa 12 20 24 
Vsp SOUACE-TO-DRAIN VOLTAGE (VOLTS) 


Figura 7 — Voltaje directo típico del diodo 
fuente-drenaje 


16 


175 


(OHMS) (NORMALIZE D} 


Boston) DRAIN-TO-SOURCE ON RESISTANCE 


-100 


-50 0 50 
Ty, JUNCTION TEMPERATURE (°C) 


100 150 


Figura 9 — Resistencia activa normalizada en fun- 
ción de la temperatura 
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Ej 
5 
3 
= 
: M 
E o 
2 £ 
3 E 
: E 
ES E 
<= ^ 
3 3 
bz mi 
" 
E 
" FOR TEST CIRCUIT ~ 
E SEE FIGURE 18 
0 5 10 15 ?0 25 30 35 40 
Vos. DRAIN-TO-SOURCE VOLTAGE (VOLTS) Qy. TOTAL GATE CHARGE (nC) 
Figura 10 — Capacitancia típica en función del Figura 11 — Carga típica de compuerta en fun- 
voltaje drenaje a fuente ción del voltaje compuerta a fuente 
45 


Roston] MEASURED WITH CURRENT PULSE OF Sys 
DURATION, INITIAL Tj = 25°C (THE MINIMAL 
HEATING EFFECT WAS COMPENSATED FOR ) 

40 + + + 


Ip. DRAIN CURRENT ¡AMPERES) 


fipsiony. DRAIN-TO-SOURCE ON RESISTANCE (mq) 


0 25 50 75 100 125 150 5 


ip, DRAIN CURRENT (AMPERES) Tp. CASE TEMPERATURE (°C) 


Figura 12 — Resistencia activa tipica en función Figura 13 — Corriente máxima de drenaje en 
de la corriente de drenaje función de la temperatura de la cubierta 
150 


125 


15 


50 


Pp. POWER QISSIPATION (WATTS) 


25 


0 25 50 15 100 125 150 
Tc. CASE TEMPERATURE (°C) 
Figura 14 — Potencia en función de la curva de desclasificación por temperatura 


Figura G-5 (continúa) 
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PD-9.695 


International 


Tor Rectifier IRGPC50F 


INSULATED GATE BIPOLAR TRANSISTOR Fast-Speed IGBT 
* Latch-proof c 
* Simple gate-drive Vceo = 600 V 
* Fast operation 3kHz~8kHz lec) = 70 A 
* Switching-Loss Rating includes é VcE(say $ 1.7V 
all "tail" losses E Ers< 10mJ 
n-channel 


Desctiption 


Insulated Gate Bipolar Transistors (IGBTs) from International Rectifier 
have higher current densities than comparable bipolar transistors, 
while at the same time having simpler gate-drive requirements of the 
familiar power MOSFET. They provide substantial benefits to a host YY E 
of higher-voltage, higher-current applications. / / Y TO.247AC 


Absolute Maximum Ratings 


Ln 


Eary Reverse Voltage Avalanche Energy © NR ae ee OO ee E 
Po O Tc = 25°C | Maximum Power Dissipation | | 
Po O Tc = 100°C! Maximum Power Dissipation 78 
Tj Operating Junction and E 
Tsro Storage Temperature Range 55 to +150 

Soldering Temperature, for 10 sec. 300 (0.063 in. (1.6mm) trom case) 


[Hus [rcino Amben A | — 7] 


Parameter Max. Units 
lc Te = 25°C” | Continuous Collector Current 70 : 
lc @ Te = 100°C | Continuous Collector Current 39 
En |PisedCscerCumei © 
Vee Collector-to-Emitter Breakdown Voltage || OT | | | 
Voe Gate-to-Emitter Voltage 120 


Clamped indveive Load Curent @ JO 


ó = lah - > 


AA Mounting Torque, 6-32 or 3mm MA screw 10 inelbs (11.5 kg«cm] 


Thermal Resistance 


A 


a OOOO [ Mm | m : 
Junci to Casa ee -— T 9«— 
II AI 


Figura G-6 Hoja de datos para cl transistor bipolar de compuerta aislada, tipo IRGPCSOF. (Cortesía de In- 
ternational Rectifier.) 
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IRGPCSOF 


Electrical Characteristic @ T, = 25°C (unless otherwise specified) 


Parameter 


Collector-to-Eminer Breakdown Voltage | 600 | -— | — | 
Emitter-to- Collector Breakdown Volt. € | 25 | — | — | 


Vus [sme Testor Volaga — — E EA 
[osa] Temp. Cos af Tires varaga | — [ia | = [AVe] Veg=Vos icetS0uA — — | 
[s. [Prato | A] | 39 | S |VoerT00V.lon39A — — 


Zero Gate Voltage Collector Current 


[is [Gate Emiter Leakage Conant — | — | — [2800] mA [Vae 


Switching Characteristics O Ty = 25°C (unless otherwise specified 


| Parameter sid 


a T [ile NC — 
HE e ERE — 
[—T- DET O A Leia 


Voge SV, Iga704 
Voen tV. Ed Ty=180°C 


[Min. | Typ. [Max | Units [Test Gonditone 7] 


po] Parameter | 
O otal Gate Charge (turn-on) 67 
— Gate - Emitter Charge (tum-on) ett 
Gate - Collector Charge (tum-on) HE 
umb i CREME EE HI NECS 
[emp — TemofDeayTme — fs! 
|y | |FalTime Of 38 | 
[Eon | Turn-On Switching Loss| — [020| — | 
[Eon [Tomon Swiching Loss | = [se | — | 
[Ew | TotalSwitching Loss — | — [$9 | 10 
[uw — [TwmOnDayTme — sp] 
| [AiseTme a | | 
en — A MR 
pa jFelTie | 400 | 


Ig=39A, Voç=480V 
See Figure 6. 


See test circuit, figure 13. 
1c239A, Veg=480V 
Ty225°C 

Vag=15V, Ra=2.00 

Energy losses include "tail". 
Also see figures 9, 10, & 11. 


Ig=39A, Veç=480V 
T,= 150% 
Vggsi5V 


Ecc ee m eer 
[lg [inemalEmiterinductance |_| 13 | — | nM [Measured 5mm from package. | 


Input Capacitance 


Output Capacitance 
[Cree] 


Reverse Transler Capacitance 
Notes: 


O Repetitive rating; Vae «20V, pulse width 
limited by max. junction temperature 
(See figure 12b). 


O Vee~80%(BV oes), Vaz=20V, L=104H, 
Rg=102, (See figure 12a). 


Figura G-6 


O Repetitive rating; pulse width limited 
by maximum junction temperature. 


O Pulse width s 8Ops; duty factor 50.1%. 


J =10MHz 


( Pulse width € Sus, 
single shot. 


O KW equivalent to 
CW 
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IRGPC50F 


N 
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mn 
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= 
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E 
5 
o 
z 
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2e 
I 
2 
I" 
= 
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Tg = 25°C 
0 E 4 6 
Vee, Collector-to-Emitter Voltage (V) 


Figura 1. Características típicas de salida, 
Ts = 25°C 


A HH 


|. 20US PULSE WIDTH 


10 


lc. Collector-to-Emitter Current (A) 


Vee = 100v 
Sus PULSE WIOTH 


Voe, Gate-to-Emitter Voltage (V) 


Figura 3. Características tipicas de 
transferencia 


Graphs indicate performance of typical devices 


(A) 


lc. Collector-to-Emittar Current 


20us PULSE WIOTH 

Te = 150°C 

0 2 4 6 8 10 
Vee, Collector-to-Emitter Voltage (V) 


Figura 2. Características típicas de salida 
Ty = 180°C 


ES 15V 
BOus PULSE WIDTH 


Vce. Collector-to-Emitter Voltage (V) 


10-40 20 0 20 40 60 80 


100 i20 
Te, Case Temperature ('C) 


140 160 


Figura 4. Voltaje de saturación colector a 
emisor en función de la temperatu- 
ra de la cubierta 
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IRGPC50F 


Voe 7 OV. f = iMuz 
= Cge + Cgc. Coe SHORTED 
= Cac R 
Coe * Ugc 


Yee ~ 480v 
lg = 394 


Capacitance (pF) 


Vee, Gate-to-Emitter Voltage (V) 


Vcg, Collector-to-Emitter Voltage (V) Qa, Total Gate Charge (nC) 
Figura 5. Capacitancia típica en función Figura 6. Carga típica de compuerta en función 
del voltaje colector a emisor del voltaje compuerta a emisor 


i I Lo 
M E 
FILE a AO A ALL 


CAN 


Thermal Responce (Zinc) 


Y DUTY FACTOR, D-t/to 
2 PEAK Tom x LT + Te 


t,, Rectangular Pulse Duration (sec) 


Figura 7. impedancia máxima térmica transitoria efectiva, unión a cubierta 


Graphs indicate performance of typical devices 
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E 


IRGP5OF 


Maximum Collector Current (A ( DC)) 


Total Switching Energy Losses (mJ) 


Tc. Case Temperature (°C) Rg, Gate Resistance (Q) 
Figura 8. Corriente máxima de colector en fun- Figura 9. Pérdidas típicas de conmutación en función 
ción de la temperatura de la cubierta de ia resistencia de la compuerta 


Total Swaching Energy Losses (mJ) 


Vee = 15V 


Vcc = 480v 
E ne TTT E 


THTT Tc = 150% 
Rg = 2.0 OHMS 


Yoo = 480v 


DO ITI HELLE LE 

m am Y 
B HHH H-H 
E [| nu 


Total Switching Energy Losses (mJ) 


o 
O60 4 720 0 20 40 60 BO 100 120 140 160 
Tc, Case Temperature (°C) lc. Collector-to-Emitter Current (A) 
Figura 10. Pérdidas tipicas de conmutación en Figura 11. Pérdidas típicas de conmutación en función 
función de la temperatura de la de la corriente colector a emisor 
cubierta 


Graphs indicate performance of typical devices 
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Figura G-6 (continúa) 
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IRGPC50F 


40HFL6O Aja BON. 
4Xlc e 25*C 
480V 
100 
OUT 
Figura 12a. Circuito de prueba de carga Figura 12b. Circuito de prueba de corriente 
Inductiva enganchada de colector pulsado 


Figura 13a. Circuito de prueba de 
pérdida de conmutación 


* Driver same type 
as DUT. Vc = 480V 


Figura 13b. Formas de onda de 
conmutación 


— International 
ez] Rectifier 


Figura G-6 (contináa) 
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d) HARRIS MCT 


HARRIS > RCA - E - INTERSIL 


MOS CONTROLLED THYRISTOR 


20A, -500V 


Features: 
@ Mos Insulated Gate Input 
W Gate Turn-Off Capability 


@ 500 amp Peak Current Capability 


w 40 amp Turn-Off Capability 
W 500 volt Blocking Voltage 


The MCTA20P50 is an MOS Controlled SCR designed for 
switching currents on and off by positive and negative 
pulsed control of an insulated MOS gate. It is 
designed for use in motor controls, inverters, line 
switches and other power switching applications. The 


MCTAZ0P50 


Vem 7 71.5 V at T= 40 A and 150°C Tj 


MCTA20P50 allows the control of high power circuits DE 
with very small amounts of input energy. It features zz 
the high peak current capability common to SCR type 
thyristors, and operates at junctíon temperatures of ANODE 
150°C with active switching. 
SYMBOL 
Developmental type devices or materials are intended for engineering 
evaluation. ‘The type designation and data ere subject to change unless 
otherwise arranged. No obligations are aseumed for notice of change or 
future manufucture of these devices or materials. 
MAXIMUM RATINGS, Absolute-Maximum Values (Tc=25°C): 
PEAK OFF-STATE VOLTAGE, VOR... llle HH mr hn -500 V 
PEAK REVERSE VOLTAGE, URRM ..............eeee esse heh hh hn 5 -V 
AVERAGE ON-STATE CURRENT, Ir(v) @100°C case temp. ........... cece ees 13 A 
RMS ON-STATE CURRENT, Ircams) @1LO0°C case temp. ....... cece ee cece eee eee 20 A 
PEAK CONTROLLABLE CURRENT, Ire. (see Fig. 1) .......... lesse 40 A 
NONREPETITIVE PEAK CURRENT, ITSM... ccc cee cee heme 500 A 
PEAK GATE VOLTAGE, VGA ... eese e er ye xr e 3 a e TR Pet RR *20 v 
RATE OF CHANGE OF VOLTAGE, dV/dT .......o.oooooococccono cere eee ence rn 1000 v/us 
RATE OF CHANGE OF CURRENT, dI/dT 2.0.0.0... cic ccc cece e n hh 500 a/us 
POWER DISSIPATION, Pr: 
AE TH 908 ————— ie IS O ERAN 100 W 
Derated above 90°C ........... datu uut Pn alee al oe Saeco E E tt Yo Kyat eee age 1.67 W/'C 
OPERATING AND STORAGE TEMPERATURE, Tic, Tstg .....ooooooomocmmmommo.. -55 to +150 °C 
LL Information furnished MARRIS le belleved to be scourate and reliable., 
geaark(s)\Registered deer mai for any infrimqasente of patenta or other rights of third parties 
kt RICA any renuit (rom ite us. No license 18 granted by (mpiication or 
ts) Regiscrada(s) otherviae unter any patent or patent rigate ol HARRIS 
C in USA J 4-00 DEVELOPMENTAL 


me G-7 Hoja de datos correspondiente al tiristor controlado por MOS, del tipo MCTA20P50. (Cortesía 


rris Semiconductor.) 
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ELECTRICAL CHARACTERISTICS, 


MCTA 20P50 


Case Temperature (Tc)-25'C unless otherwise specified 


CHARACTERISTIC TEST CONDITIONS UNITS 
Min Max 
4 —L —4 

Peak Off-State Idrm Vake -500v, Vga= +10v - 100 uA 
Blocking Current 
Peak Off-State Idrm Vak= -500v, Vga- +10v - 2 mA 
Blocking Current Tj- 150°C 
Peak Reverse Irrm Vak- Sv, Vga- +10v - 100 uA 
Blocking Current 
Peak Reverse Irrm Vak= 5v, Vga~ «10v - 5 mA 
Blocking Current Tj= 150'C 
Gate Leakage Igas Vgae +20v E +200 nA 
Current 
On-State Voltage Vtm Vga- -10v, It-40a - -1.5 V 


On-State Voltage 


Peak Controllable 
Current 


Turn-on 
Delay 


Rise time 
Time 


Turn-off 
Delay 


Fall Time 
Turn-off Switching 
Loss per cycle 


Thermal Resistance 
Junction to Case 


Thermal Resistance 
Junction to Ambient 


Vta 


I(off) 


Td(on)i 


Tri 


Td(off)i 


Tfi 


Vgaw -l0v, It=40a 
Tj- 150*C 


It=40a, Rg=Sohms 
vga= il0v, Vd= -400v 
Le 50uH, Rl-10ohms 
Tj- 150°C 
see Figure 1 


Latching Current Vka= -30v, Vgale -10v A 
Vga2—= Ov 


0.6 (typ) us 


0.4( typ) us 


0.6(typ) us 


3.7(typ) us 


10(typ) | mj 


Figura G-7 (continúa) 
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MCTA 20P50 


-400V 
10a 
M. RURSEO 
504 H 
Cathode 100 


.124F 


Figura 1 -- Circuito de conmutación 


amens 


OMAL ONTLINE 


10-218 (3 Laso) 


dt ee 


VIL Cl 
EE A 8 


TERMINAL CONNECTIONS 


Lead No. 
Lead No. 
Lead No. 
Lead No. 
Lead No. 
Mounting 


1 - Gate 

2 - Anode Kelvin 

3 - Cathode Kelvin 

4 - Anode Current 

5 - Anode Current 

Flange - Cathode Current 


Figura G-7 (continúa) 
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par motor, 577 
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Banda muerta, 418 
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Capacitancia, conmutación, 259 
Carga de saturación, 268 
Carga recuperada, 24 
Ciclo de trabajo, 13, 304 
Cicloconvertidores 

monofásico, 219 

trifásico, 221 
Circuitos de apoyo, 291, 597 

diseño óptimo de, 599 

no disipantes, 600 
Circuitos de disparo de tiristores, 118 
Circuitos magnéticos, 628 
Conmutación a corriente cero, 446 
Conmutación a voltaje cero, 451 
Conmutación, 89, 229 

ángulo, 89 

auto, 241 

auxiliar, 244 

blanda, 341 

capacitores, 259 

complementaria, 250, 393 

corriente, 248 

de tiempo, 241 

forzada, 240 

impulso, 243 

lado de carga, 252 

lado de línca, 252 

natural o línca, 240 

pulso externo, 231 
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pulso resonante, 246 
reactancia, 89 
voltaje, 244 
Constante de tiempo térmica, 594 
Constante de tiempo, 526 
almacenamiento, 268 
Control 
- activar, 276 
amarre, 209 
ángulo de extinción, 167 
ángulo simétrico, 169 
antisaturación, 278 
autoadaptable, 568 
base proporcional, 278 
corriente, 563 
de todo o nada, 191 
desactivar, 277 
desplazamiento de fase, 380 
excitación de la base, 276 
fase, 193 
frecuencia, 559 
freno regenerativo, 515 
freno reostático, 518 
lazo cerrado, 524, 568, 582 
lazo de corriente, 531 
lazo de seguimiento de fase, 533 
microcomputadora, 534 
modulación de ancho de pulso, 172 
modulación senoidal del ancho de pulso, 175 
orientado al campo, 572 
por pulsador, 513 
potencia, 514 
potencia de deslizamiento, 553 
vector, 568 
voltaje de estator, 549 
voltaje de rotor, 552 
voltaje y frecuencia, 561 
voltios/hertz, 561 
Controladores 
conexión poligonal, 213 
de voltaje ca, 190 
monofásico, 198 / 
monofásico bidireccional, 195 
trifásico bidireccional, 210 
trifásico de media onda, 201 
trifásico de onda completa, 206 
unidireccional, 193 
Convertidores 
ca-ca, 13 
ca-ed, 12 
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cd-ca, 14 

cd-cd, 13, 303 
completo, 130, 138, 158 
de muy alta tensión, 478 
dos cuadrantes, 130 
dual, 143 165 

en contrafase, 480 


funciones de interrupción de, 633 


monofásico completo, 138 
monofásico controlado, 131 
monofásico dual, 143 
monofásico semi, 133 
monofásico serie, 145 
puente de media onda, 480 


puente de onda completa, 480 


semi, 130 

trifásico completo, 158 

trifásico de media onda, 150 

trifásico dual, 165 

trifásico semi, 153 

un cuadrante, 130 
Corriente de enganche, 97 
Corriente de falla 

con fuente de ca, 615 

con fuente de cd, 617 

prospectiva, 609 
Corriente de mantenimiento, 97 
Corriente en estado inactivo, 96 
Corriente inversa, 98 
Cortocircuito total, 615 


D 
Deslizamiento, 542 
dildt 

protección, 102, 291 
Diodos 


características de, 20 
conexión en paralelo, 31 
conexión en serie, 29 
conmutación de, 5 
corriente de fuga, 21 
de marcha libre, 39, 46, 358 
de uso general, 25 ' 
ccuación, 21 
Modelo SPICE, 32 
recuperación rápida, 25 
Schouky, 26 
Disipadores dc calor, S91 


indice 


Dispositivos de potencia, 10 
Distorsión armónica total, 54, 359 
Distorsión 

armónicas totales, 359 

factor, 359 
dvidt 

protección, 103, 291 


Electrónica de potencia, 1 

historia, 2 
Embobinado, retroalimentación, 48 
Energía de paso, 610 
Enfriamiento, 591 

líquido, 593 

por aire forzado, 592 

por tuberías de calor, 593 


F 


Factor de amortiguamiento, 43 
Factor de desfase, 54 
Factor de potencia, 167, 624 
Factor 
armónica, 54, 359 
blandura, 23 
componente ondulatoria, 53 
desfase, 54 
distorsión, 359 
forma, 35 
potencia, 167, 624 ^^ 
potencia de entrada, 54 
sobreexcitación, 267 
uso de transformador, 53 
Filtros 
ca, 77 
cd, 77 
tipo C, 80 
tipo LC, 82, 84 
Frecuencia 
amortiguada natural, 599 
no amortiguada natural, 598 
oscilatoria amortiguada, 43 
resonante, 42 
Frenado 
dinámico, 498 
por contracorriente, 500 
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regenerativo, 498 
Fuente de poder, 477 
bidireccional, 481 
bidireccional en ca, 486 
ca, 483 
ca en modo conmutado, 485 
ca resonante, 486 
cd, 478 
cd en modo conmutado, 478 
cd resonante, 481 
Función de conmutación, 62, 633 
Fusibles 
características de corriente/tiempo, 610 
hoja de datos, 611 
Fusión, 608 


G 


Ganancia de corriente, 98 
GTO, 108 
características de, 668 
circuito de apoyo, 109 
hoja de datos, 668 


H 


Hojas de datos 
diodos, 657 
fusibles, 611 
GTO, 668 
IGBT, 686 
MCT, 692 
MOSFET, 681 
SCR, 663 
TBJ, 675 


IGBT, 287 
1 ?t para fusión, 610 
hoja de datos, 686 
Impedancia térmica, 594 
Impulsor estático de Kramer, 554 
Impulsor estático de Scherbius, 554 
Impulsores pulsadores, 513 
control de la potencia, 514 
control del freno por regeneración, 510 
control del freno reostático, 518 
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dos/cuatro cuadrantes, 520 
Interruptores 
bidireccional, 197 
estático en ca, 14, 464 
estático en cd , 14, 471 
monofásico ca, 464 
trifásico ca, 467 
trifásico inversor, 469 
Inversores resonantes, 414 
clase E, 439 
conmutación a corriente cero, 446 
conmutación a voltaje cero, 451 
enlace cd, 457 
paralelo, 434 
serie, 415 
Inversores, 14, 356, 414 
activo fijado, 459 
clase E, 439 
control de voltaje, 372, 381 
de conmutación auxiliar, 391 
de conmutación complementaria, 393 
enlace cd variable, 402 
enlace de cd, 402 
fuente de corriente, 400 
fuente de voltaje, 402 
ganancia de, 356 
interrupción a corriente cero, 446 
interrupción a voltaje cero, 451 
McMurray, 392 
modulado en ancho de pulso, 356 
paralelo resonante, 434 
puente de media onda serie resonante, 419, 424 
puente de onda completa serie resonante, 419, 
423 
puente monofásico, 360, 366, 634, 636 
puente trifásico, 366 
serie resonante, 251 


M 


MCT, 112 
Modo de bloqueo, 5 
Modulación 
ancho de pulso, 172, 304, 373 
ancho de pulso múltiple, 374 
ancho de pulso senoidal, 175, 376 
ancho de pulso senoidal modificado, 378 
ancho de pulso uniforme, 374 
delta, 385 
escalera, 384 
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escalonada, 384 
frecuencia, 304 
índice, 176, 373, 383 
inyección armónica, 384 
trapezoidal, 383 

Módulos, 16 
inteligentes, 17 
potencia, 16 

MOSFET, 280 
características de conmutación, 284 
características del estado de régimen 

permanente, 280 

excitación de compuerta, 285 
hoja de datos, 681 
Modelo SPICE, 298 

Motores cd 
características de, 494 
características magnéticas de, 495 
control de campo, 496 
control de voltaje, 496 
serie, 496 
velocidad de la base, 496 

Motores de inducción, 542 
características de rendimiento, 543 
control de la corriente, 563 
control de la frecuencia, 559 
control de la potencia de deslizamiento, 553 
control del voltage del rotor, 543 
control del voltaje, corriente, y frecuencia, 566 
control del voltaje de estator, 549 
control del voltaje y frecuencia, 561 
reducción de campo, 560 

Motores síncronos, 573 
control del lazo cerrado, 582 
imán permanente, 580 
motores de reluctancia conmutada, 581 
polos salientes, 578 
reluctancia, 579 
rotor cilíndrico, 575 

Motores 
ca, 541 
cd, 493 
reluctancia, 579 
reluctancia conmutada, 581 
sin escobillas, 582 
síncrono, 573 


0) 


Onda casi cuadrada, 429 


indice. 


P 


Par motor 
ángulo, 577 
desarrollado, 544 
sobrecarga o falla, 546, 577 
Período del circuito tanque, 460 
Potencia de deslizamiento, 553 
Programas, computadora, 646 
Programas de cómputo, 646 
Propulsores cd, 493 
control de convertidor completo monofásico, 504 
control de convertidor completo trifásico, 509 
control de convertidor de media onda monofásico, 
501 i 
control de convertidor de media onda trifásico, 
509 
control de convertidor dual monofásico, 505 
control de convertidor dual trifásico, 510 
control de lazo cerrado, 524 
control de pulsador, 513 
control de semiconvertidor monofásico, 503 
control de semiconvertidor trifásico, 509 
control monofásico, 501 
control por lazo de seguimiento de fase, 533 
control por microcomputadora, 534 
control trifásico, 508 
Propulsores de ca, 541 
Fuente de corriente, 565 
motores de inducción, 542 
morores síncronos, 573 
Propulsores 
ca, 541 
cd, 493, 573 
estático de Kramer, 554 
estático de Scherbius, 554 
Protecciones, 591 
corriente, 607 
mediante cortocircuito total, 615 
voltaje, 603 
Pulsadores 
clase A, 312 
clase B, 313 
clase C, 314 
clase D, 315 
clase E, 315 
clásico, 331 
conmutado por impulso, 331, 317 
clevador, 309 
multifasc, 522 


pulso resonante, 338 
reductor, 303, 306 
tiristor, 331 

Pulsos de potencia, 595 


R 


Razón de amortiguamiento, 43, 599 
Reactancia 

corriente circulante, 143 

de conmutación, 89 

síncrona, 575 
Rectificadores, 37 

clase E, 443 

controlado, 13, 130 

disefio de circuito, 76 

eficiencia, 53 

estrella multifase, 67 

monofásico de media onda, 51 

puente, 59 

puente monofásico, 59, 635, 636 

puente trifásico, 71 
Recuperación inversa, 23 
Reguladores 

Cük, 326 

de muy aita tensión, 478 

elevador, 320 

modo de interrupción, 316 

reductor, 310 

reductor elevador, 323 
Relación 

amortiguamiento, 599 

rectificación, 53 

vueltas, 49 
Relevadores, estado sólido, 472 
Resistencia térmica, 275, 592 
Ruptura avalancha, 96 


S 


Saturación del transistor, 266 
SIT, 286 
SITH, 111 


Sobremodulación, 378 


Tiempo 
activar, 101, 270 
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circuito de desactivar, 244 
conmutación, 332 

de almacenamiento, 268 

de bajada, 285 

de desactivar disponible, 244, 332 

de recuperacién en sentido directo, 24, 28 
de recuperación en sentido inverso, 23 
de subida, 101, 285 

desactivar, 6, 105, 244 

retraso, 101, 268 

retraso en desactivar, 285 


Tiristores 


activar, 100 

asimétricos, 111 

asistido con compuerta, 5 
características de, 96 

circuitos de disparo, 118 
circuitos de protección de compuerta, 120 
conducción inversa, 110 
control de fase, 107 : 
controlado por FET, 112 
controlado por MOS, 112 

de conmutación rápida, 107 
desactivar, 105 

desactivar mediante compucrta, 108 
fotoactivado, 111 

hoja de datos, 663 

inducción estática, 5, 111 
modclo de dos transistores, 98 
modelo SPICE en ca, 230 
modelo SPICE en cd, 124 
operación en paralelo de, 117 
operación en serie de, 114 
tipos de, 106 

tríodo bidireccional, 109 


Transistor monounión, 120 


programable, 123 


Transistores bipolares de juntura (BJT) 


características de conmutación, 267 
características en régimen permanente, 263 
control de la excitación de la base, 276 


ganancia de corriente, 265 
hoja de datos, 675 
modelo SPICE, 296 


parámetros de rendimiento, 424 


Transistores 


aislamiento de excitaciones de compuerta y 


de base de, 276, 294 
bipolares, 5, 8, 263 
IGBT, 287 
monounión, 120 
MOSFET, 5, 8, 280 


operación en serie y en paralelo, ‘X9 


SIT, 5, 8, 286 
Transitorios 


lado de alimentación y carga, 603 


recuperación inversa, 597 


TRIAC, 110 


U-V 


UPS, 484 
Velocidad base, 496 
Velocidad 

base, 496, 559 

síncrona, 542 
Voltaje de estrechamiento, 280 
Voltaje de ruptura, 274 
Voltaje de ruptura directo, 96 


Transconductancia, 268, 283 
Transformador, 631 
Transformador de pulsos, | 19, 295 


Voltaje térmico, 21 
Voltaje umbral, 280 


